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第 1 章  序論 
 
1.1 本研究の背景 
1.1.1 電気・電子機器の多様化と著しい増加 
現在，スマートフォン，タブレット端末やパソコン等の身近な電子機器および電磁調
理器やエアコンなどの電気機器は我々の日常生活を快適にするものとして多くの人々に
使われている．さらに，社会の中で使用されている高度な電気・電子システムは今日の
社会経済活動にとって必要・不可欠なものになっている．また，近年の情報通信産業は
「もの」が情報をやりとりする IoT（Internet of things）を進展させようとしており，こ
れらの電気・電子機器は爆発的に増加しつつある[1.1]． 
さらに，地球環境温暖化問題や東日本大震災を背景として，省エネルギーの気運が高
まっており，風力・太陽光発電の普及，ガソリン自動車から電気自動車への転換や LED
ランプの利用等による省エネ化が推進されている．また，最近は 30 MHz 以下の周波数
を用いる無線電力伝送(Wireless power transfer : WPT)システムが普及し始めている
[1.2],[1.3]．これらの機器・システムは高速スイッチングを利用するため，スイッチング
周波数 10 kHz から 30 MHz のスイッチング電源の利用が爆発的に増加している． 
 
1.1.2 妨害波とその EMC 規制 
電気・電子機器が発生する電磁エネルギーの全てが機器本来の目的のために使用され
るわけではなく，僅かであるが一部の高周波エネルギーは機器に繋がっている電源線や
通信線あるいは直接機器筐体から外部に漏えいして，無線受信や近隣の機器に障害を与
える可能性がある．このため，電気・電子機器の増加は，機器から漏えいする不要な高
周波エネルギーを増大させるという負の側面を伴う．これらの高周波エネルギーは，被
害者側の立場から「電磁妨害波」あるいは単に「妨害波」と呼ばれている． 
電気・電子機器は出来るだけ妨害波を放出（エミッション）しないように対策すべき
であり，また逆に，電気・電子機器は他からの妨害波が侵入しても障害を発生しないよ
うに電磁的な耐性（イミュニティ）を確保することが重要である．しかし，このような
対策は経済的な負担を伴い，また機器システムの本来の機能や操作性に影響を及ぼすこ
とがある．このため，電気・電子機器は，障害の程度，対策の容易さ，経済性，機器の
機能・操作性などを勘案して，機器システム相互における電磁気的な両立性
（Electromagnetic compatibility: EMC）を確保する必要がある． 
電気・電子機器は世界各国で製造・使用されているため，電気・電子機器の EMC 問
題は国際貿易を円滑に進めるために国際的に納得できる「妨害波対策」と「イミュニテ
ィ対策」を決める必要がある．そのため，妨害波の許容値および測定法が，国際的に議
論され各国の投票などの手続きを経て国際規格として定められている．その代表的な審
議機関が国際無線障害特別委員会(International special committee on radio interference: 
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CISPR)であり，そこで審議決定された結果が国際規格（CISPR 規格）として発行されて
いる．各国の EMC 認証試験機関は，国際規格に基づいた試験法で電気・電子機器から
の妨害波を測定し，国際規格で定められた許容値に被試験機器が適合していることを認
証している．したがって，新しい電気・電子機器の出現に対応して新たな妨害波測定法
が必要になり，また認証試験の普及に伴って正確で再現性が良く EMC の観点で合理性
のある妨害波測定法の確立が求められている． 
既に述べたように，最近，スイッチング周波数 10 kHz から 30 MHz のスイッチング
電源を利用する電気・電子機器が著しく増加しているため，30 MHz 以下の妨害波の増
加が懸念されている．例えば，高速スイッチング電源からの妨害波により長波帯標準電
波を受信する電波時計への受信障害が報告されている[1.4]．このため 30 MHz 以下の妨
害波測定法の研究はますます重要性を増している．以上のような背景から，本論文は「30 
MHz 以下の妨害波の測定法に関する研究」をテーマとする． 
 
1.1.3 30 MHz 以下の妨害波の測定法 
30 MHz 以下の妨害波は，伝搬機構によって，機器の電源線や通信線を伝搬して被害
機器に影響を及ぼす伝導妨害波と，機器からの直接放射によって空間を伝搬して被害機
器に影響を及ぼす放射妨害波に分類される．したがって，表 1.1 に示すように，30 MHz
以下の妨害波測定法は妨害波の伝搬機構によって異なり，使用する測定器具も異なる． 
 
表 1.1 30MHz 以下の妨害波測定法および測定器具 
伝導妨害波測定 
電源線伝導妨害波 擬似電源回路網を用いる妨害波電圧の測定 
通信線伝導妨害波 不平衡擬似回路網を用いる妨害波電圧の測定 
放射妨害波測定 
(1) ループアンテナを用いる磁界強度測定 
(2) ループアンテナシステムを用いる磁界強度
測定 
 
（１） 電源線を伝搬する伝導妨害波の測定 
電源線伝導妨害波の許容値は，電源線を伝搬する妨害波から通信・放送の受信障害等
を防ぐため，具体的には中波帯 AM 放送の保護を目的とした下記の障害発生モデルに基
づいて算出されている．すなわち，保護対象の無線受信機が妨害源である機器と同じ配
電系統に接続された場合，妨害源機器の妨害波が電源線を伝搬して受信機に到達し，電
磁誘導や静電誘導によって受信機のアンテナで受信され，受信障害を発生するというモ
デルである[1.5]．したがって，電源線伝導妨害波の測定は，妨害を与える機器から電源
線に流出した妨害波の電圧を測定する． 
電源線伝導妨害波の測定では，供試装置（Equipment under test: EUT）の電源線 2 線の
各線と基準接地面間に現れる妨害波の電圧を高周波電圧計の一種である妨害波測定器で
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測定する．ただし測定では，実際の電源線の代わりに，これを模擬する擬似電源回路網
（Artificial mains network: AMN）を EUT に接続し，AMN の測定器端子から出力される
電圧を測定する．したがって，AMN の入力インピーダンス（AMN インピーダンス），
AMN に入力された実際の妨害波電圧と AMN 測定器端子出力との比例係数（電圧分割係
数），EUT 以外からの外部電源線からの妨害波電圧の阻止能力（分離度）などの AMN
の特性は測定結果に強く影響する．そのため，それらの AMN 基本特性は試験の再現性
を確保するため国際規格で詳細に定められている[1.6]． 
 
（２） 通信線を伝搬する伝導妨害波の測定 
機器の電話線や LAN ケーブルなどの一対の通信線に流れる信号電流は互いに逆方向
に流れるが，機器や通信線の不平衡特性によって，同一方向に流れる信号電流成分（コ
モンモード電流）が発生する場合がある．このコモンモード電流が妨害波源となり，こ
れによる放射電磁界が被害機器となる無線受信機のアンテナで受信され，受信障害を発
生する．したがって，通信線伝導妨害波の許容値は，通信線に流れるコモンモード電流
による放射妨害波から通信・放送の受信障害等を防ぐため，具体的には中波帯 AM 放送
波の最小受信電界強度，混信保護比，建物による減衰などを考慮した障害発生モデルに
基づいてコモンモード電流の許容値を算出している[1.5]．そして，そのコモンモード電
流に比例するコモンモード電圧が許容値として定められている． 
実際の通信線伝導妨害波測定では，EUT の一対の通信線と基準接地面間に現れるコモ
ンモード電圧を妨害波測定器で測定する．すなわち，通信線路を模擬した不平衡擬似回
路網（Asymmetric artificial network: AAN）を接続してコモンモード電流に対応したコモ
ンモード電圧を測定する．そのため，AAN のコモンモード・インピーダンスと，通信線
路の平衡度を示す縦電圧変換損（Longitudinal conversion loss: LCL）特性は測定結果に強
く影響する．したがって，それらの AAN 基本特性は試験の再現性を確保するため国際
規格で詳細に定められている[1.6]． 
 
（３） 放射妨害波の測定 
9 kHzから 30 MHzにおける放射妨害波の磁界許容値は，機器を設置した場所から 30 m
あるいは 10 m 離れた場所に置かれた無線受信機を保護する目的で，無線通信波の最小
受信電界強度，混信保護比，建物による減衰などを考慮して算出されている．このため
放射妨害波測定では，広くかつ平坦な測定場に EUT を設置し，EUT から 30 m あるいは
10 m 離れた場所において，直径 60 cm 程度のループアンテナを用いて水平磁界の強度を
測定するのが基本である[1.7]．なお，この放射磁界の測定法は古くから行われており，
ループアンテナの特性や校正法は長年にわたり詳細に研究されている[1.8], [1.9]． 
前記の妨害波磁界測定法は，直径 20 m 以上の広い野外測定場が必要で，かつ測定に
要する時間も長いため，もっと簡便な磁界測定法が求められた．そこで開発されたのが，
4 
 
直径 2 m~4 m 程度の大型ループアンテナ(Large loop antenna : LLA) を直交 3 軸に組み合
わせ配置したループアンテナシステム（Loop antenna system: LAS）を用いる磁界測定法
である[1.10]．それぞれの大型ループアンテナは同軸ケーブルで作られ，個々の大型ルー
プアンテナは対向した 2 カ所で同軸ケーブルの外導体が取り除かれ，ケーブルの内導体
と外導体が 50 Ωの抵抗で接続されている．LAS による妨害波測定は，LAS の中心に置
かれた EUT の妨害波磁界によって大型ループアンテナの同軸ケーブル内導体に誘起す
る電流を測定する方法である． 
許容値は，前記の野外測定場における放射妨害波の許容値に相当する磁界を発生する
EUT が LAS 内部に置かれたとき，各大型ループアンテナに誘起する電流から定められ
ている． 
 
1.2 本論文で取り上げる研究課題 
以上のような背景から，本研究では，30 MHz 以下の妨害波の測定法に関する研究に
関して，以下の研究課題を取り上げる． 
電源線伝導妨害波測定に用いる AMN の基本特性を測定する現在の方法は，測定項目
毎に AMN の各ポートの終端条件が異なっていて煩雑であると共に，終端条件が規定さ
れていない場合がある等，基本特性を正確に把握するには不十分である[1.6]．しかし，
AMN の全てのポートの S パラメータを測定して，各ポートの終端条件を検討すること
で AMN 基本特性を正確に推定することが可能となる．そのため，本研究では，「S パラ
メータによる擬似電源回路網の特性解析」を研究課題とする． 
また，AMN の基本特性を測定する場合，AMN 入力端は AC ソケットであるため，ネ
ットワークアナライザなどの測定器との接続には AC-同軸アダプタが必要になる．これ
まで，AC-同軸アダプタの構造，寄生インピーダンス，入力インピーダンスおよび挿入
損失に関する調査研究はあるが[1.11],[1.12]，AC-同軸アダプタの特性を調べる校正法，
さらに AMN インピーダンス測定に与える AC-同軸アダプタの影響については厳密な研
究がなされていない．そのため，本研究では，「AC-同軸アダプタ校正の不確かさ評価と
新校正法の提案」を研究課題とする． 
通信線伝導妨害波測定に用いる不平衡擬似回路網は，EUT のコモンモード・インピー
ダンス条件によらず通信線を流れるコモンモード電流に比例した測定器指示電圧が得ら
れることが求められる．しかし，現在使用されている AAN がこの特性を満足していな
いことが報告されている[1.13]．そのため，本研究では，前記要求事項を満たす「不平衡
擬似回路網の改良」を研究課題とする． 
放射妨害波測定に用いる LAS 測定法に関する従来の解析[1.14]は，実際の LAS とは異
なって LLA が 1 個の不十分なモデルであり，さらに，LLA に誘起する電流を一定と仮
定した低周波用の解析である．そのため，30MHz 近くの高周波域では測定精度の低下が
懸念される．そのため，本研究では，実際の LAS を厳密に模擬したモデルで高周波にも
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適用できる電磁界解析を行う「ループアンテナシステム測定法の高精度化」を研究課題
とする．なお，野外測定場における放射妨害波の磁界測定については，すでに多くの研
究成果が発表されているため，本論文では取り扱わない． 
以下に各研究課題の概要を示す． 
 
（１）S パラメータによる擬似電源回路網の特性解析 
電源線伝導妨害波測定において使用する AMN の役割は２つある．第１の役割は，EUT
を動作させるために AC 電力を EUT に供給し，EUT の妨害波のみを妨害波測定器に誘
導することである．第２の役割は，EUT の電源線の各線と基準接地面との間のインピー
ダンスを AMN によって規定値に保持することである．このため，AMN の入力インピー
ダンス等の基本特性は厳密に規定されており，測定器メーカや試験機関は定期的にこの
基本特性を測定することが求められている． 
しかし，現状の基本特性の測定法は，測定項目毎に AMN の各ポートの終端条件が異
なっていて煩雑であると共に終端条件が規定されていない場合がある等，基本特性を正
確に把握するには不十分である[1.6]．したがって，AMN 特性測定法として曖昧さのな
い正確で統一性のある測定法が必要である． 
また，AMN 基本特性に起因する妨害波電圧測定の不確かさは理論的に検討されてい
るが[1.15],[1.16]，AMN 基本特性を測定する際に AMN 各ポートの実際の終端条件に起
因する測定値の不確かさについては研究が行われていない．したがって，AMN 各ポー
トの終端条件による特性変化を検証する必要がある． 
さらに，従来の研究結果に基づく現行測定法では，AMN 内部の電源線 2 線の回路が
独立であると仮定している[1.15]．しかし，周波数が高くなると線間結合の存在が懸念さ
れるため，線間結合に起因する EUT 妨害波測定の不確かさを検討する必要がある． 
 
（２）AC-同軸アダプタ校正の不確かさ評価と新校正法の提案 
AMN の基本特性を測定する際，AMN の EUT ポートは AC 電源ソケットであるため，
ベクトルネットワークアナライザあるいはインピーダンス測定装置のような同軸系測定
器を接続する場合，AC-同軸アダプタが必要になる．しかし，アダプタを経由して AMN
特性を測定するとアダプタの影響が含まれるので，アダプタを校正し，AMN インピー
ダンスの測定値を補正する必要がある． 
従来の AC-同軸アダプタ校正法として，オープン／ショート法[1.17]，電気長補正法お
よび Kriz 法[1.18]などがあるが，これらの校正法の不確かさについては厳密な研究がな
されていない．さらに，AMN 特性測定の不確かさ算定にもアダプタ校正の不確かさが
考慮されていない[1.16]．AMN 特性の測定精度を向上させるためには，校正法に関する
不確かさ評価が必須である．したがって，従来のアダプタ校正法を厳密に理論解析し，
アダプタ校正における不確かさを明らかにし，アダプタ校正の不確かさを考慮したAMN
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特性測定の不確かさに改善する必要がある． 
さらに，従来のアダプタ校正法は，２線路から成る AC 電源線の１線路についての校
正法であるため，2 線路間の結合を考慮していない．周波数が高くなると線間結合の存
在が懸念されるため，線間結合を考慮した新たな 4 ポート（2 線路）アダプタ校正法が
必要である． 
 
（３）不平衡擬似回路網の改良 
通信線伝導妨害波の測定では，実際の通信線路を模擬した不平衡擬似回路網（AAN）
を EUT に接続して測定を行う．EUT の通信線線路を流れるコモンモード電流が妨害波
源となるので，AAN はコモンモード電流に比例したコモンモード電圧を出力することが
求められる． 
現在，試験機関が使用している AAN は国際規格（CISPR 規格）でその回路例が掲載
されているシャント型 AAN だけである．このシャント型 AAN は AAN の基本特性であ
るコモンモード・インピーダンスと LCL 特性は国際規格を満足している． 
しかし，このシャント型 AAN で測定されるコモンモード電圧が通信線路に流れるコ
モンモード電流に比例しないという重大な欠陥を有することが最近明らかになった
[1.13]．特に重要な問題は，EUT のコモンモード・インピーダンスが小さくなると，通
信線を流れるコモンモード電流は増大するにもかかわらず，シャント型 AAN で測定さ
れるコモンモード電圧が減少することである．すなわち，シャント型 AAN で測定され
るコモンモード電圧を減少させて EUT の許容値を満足するための対策をすると，通信線
路を流れるコモンモード電流を上昇させることになり，妨害波低減の本来の意図に合わ
ない対策になってしまう． 
このような既存のシャント型 AAN の重大な欠陥を克服する新たな AAN として，NTT
は非対称トランス（ディファレンシャルモード・チョークコイル）を組み込んだ非対称
トランス型 AAN (Asymmetric transformer-type AAN: AT-type AAN) を提案した[1.19]．こ
の AT-type AAN で測定されるコモンモード電圧は，通信線路を流れるコモンモード電流
に比例しており，妨害波低減の本来の意図に合う特性を実現している．しかし，この
AT-type AAN は，規定の LCL を実現するためにディファレンシャルモード・チョークコ
イルの巻数比を精密に調整する必要がある．そのため，巻数比が 1 に近接する高 LCL を
達成するためにはコイルの巻数を増やすことが必要となり，必然的にディファレンシャ
ルモード・チョークコイルのコモンモード・インピーダンスが高くなってしまう．この
ように，規定のコモンモード・インピーダンス条件を満たし，かつ高 LCL の AT-type AAN
の製作は困難である． 
したがって，コモンモード・インピーダンスと LCL 特性が国際規格を満足し，なおか
つ，コモンモード電流に比例するコモンモード電圧を示す製作が容易な AAN を新たに
開発する必要がある． 
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（４）ループアンテナシステム測定法の高精度化 
ループアンテナシステム測定法（LAS 法）は，直径 2 m~4 m 程度の大型ループアンテ
ナを直交 3 軸に組み合わせ配置した磁界測定法である．しかし，現行の国際規格に規定
されている LAS 法の基本的な特性は，実際の LAS とは異なって，EUT を取り囲む大型
ループアンテナが 1 個の不十分なモデルによる研究結果から導出されたものが主であり
[1.14]，実際の 3 個の大型ループアンテナで構成される LAS 法の特性を十分反映してい
ない．したがって，実際の LAS の構造を厳密に反映したモデルによる解析で，LAS 法
の特性を再検証して高精度化する必要がある． 
また，LAS 法の基本特性を導出した従来の理論解析では，EUT の電磁界により大型ル
ープアンテナに誘起する電流が大型ループアンテナエレメント上で一定であると仮定し
ている[1.14]．しかしこの仮定は，直径 2 m の大型ループアンテナの周囲長は約 6.3 m に
なるため，この周囲長が波長 λ の 1/10 程度になる周波数 5 MHz 以上では適切ではない．
したがって，大型ループアンテナに流れる電流を一定と仮定しないで，モーメント法な
どの電磁界解析を行って正確な LAS 法の特性を明らかにする必要がある． 
さらに，EUT は通常，外部電源から電力供給されるので必然的に電源線が LAS と交
叉する．そのため，電源線に流れる妨害波電流が大型ループアンテナエレメントに流れ
る電流分布に影響を与える．現行の国際規格では，EUT に接続されている電源線の配置
についても規定されているが，この規定は大型ループアンテナ 1 個の不十分なモデルの
理論解析に基づいている[1.14]．したがって，実際の 3 個の大型ループアンテナで構成さ
れる LAS モデルで，電源線に流れる妨害波電流が LAS 法に及ぼす影響について検討す
る必要がある． 
 
1.3 本論文の目的と構成 
本論文の目的は，現行の 30 MHz 以下の妨害波の測定法を理論的・実験的に研究し，
現行の妨害波測定法の妥当性を検証して，曖昧さの無い EMC の観点からより合理的で
正確な測定法等を提案してその有効性を確認し，30 MHz 以下の妨害波測定機器および
測定法の測定精度を向上させることを目的としている． 
本論文の構成を図 1.1 に示す 
 
第 1 章は序論であり，本研究の背景，本論文で取り上げる研究課題，本論文の目的と
構成について述べる． 
 
第 2 章では，電源線伝導妨害波の測定に用いる擬似電源回路網（AMN）の基本特性の
測定方法について検討する． 
本研究では，AMN 基本特性測定法として，従来の研究成果から国際規格として規格
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化された測定方法に従って直接測定する代わりに，AMN の S パラメータを測定して各
ポートの負荷条件を用いて基本特性を推定する新しい測定法を提案する．まず，S パラ
メータを用いて通常使用されている V 型擬似電源回路網の各ポートの電圧・電流を行列
関係式による厳密式で表現する．さらに，AMN インピーダンス，電圧分割係数，分離
度等の AMN の基本特性について，厳密式から導出した近似式を導出し，厳密式と比較
することによって近似式の有効性を示す．そして，通常使用されている V 型擬似電源回
路網の S パラメータを測定し，この近似式に基づいて，非測定ポートの終端条件が AMN
インピーダンスの測定値に及ぼす影響を検討する．さらに，AMN 内部の電源線 2 線の
線間結合が EUT の妨害波測定に及ぼす影響を検討する. 
 
第 3 章では，AMN の特性を測定する際に必須な治具である AC-同軸アダプタが AMN
の特性測定に及ぼす影響とその影響を補正するアダプタ校正法について検討する． 
本研究では，従来から用いられている３種類のアダプタ校正法（オープン／ショート
法，電気長補正法，Kriz 法）について，理論的・実験的に検討を行い，３種類のアダプ
タ校正法による校正結果とそれらの校正結果に基づく AMN インピーダンスの補正結果
を評価する．さらに，S パラメータを用いた新しい AC-同軸アダプタ校正法（S パラメ
ータ法）を提案し，S パラメータ法による AMN インピーダンスの補正結果を評価する．
そして，従来の３種類のアダプタ校正法と S パラメータ法の不確かさを算出してそれら
を検討・評価する． 
  
第 4 章では，通信線伝導妨害波測定に用いる不平衡擬似回路網（AAN）の改良につい
て検討する．まず，現在使用されているシャント型 AAN には電波障害源となる通信線
に流れるコモンモード電流とシャント型 AAN を用いた通信線伝導妨害波測定で得られ
るコモンモード電圧の測定値が比例しないという重大な欠陥があることを示す．そして，
その欠陥を修正した改良シャント型 AAN を提案し，改良シャント型 AAN の設計理論と
設計手法を紹介する．さらに，この設計手法に基づいて改良シャント型 AAN を試作し，
試作器の特性が国際規格を十分満足していることを示す．また，通常使用されているシ
ャント型AANと近年開発された非対称トランス型AANおよび本研究が提案した改良シ
ャント型 AAN について，模擬 EUT に対する応答を比較検討する．そして，改良シャン
ト型 AAN は通信線を流れるコモンモード電流に比例した妨害波電圧測定値を与え，そ
の比例定数が AAN のコモンモード・インピーダンスに等しいことを示す． 
 
第 5 章では，ループアンテナシステムを用いる放射妨害波測定法（LAS 法）の高精度
化について検討する．まず，LAS 内部に設置された EUT が発生する磁界と LAS の大型
ループアンテナ内導体に誘起する電流測定値の関係を，伝送方程式とモーメント法を用
いた電磁界解析によって導出する．さらに，EUT による妨害波磁界の許容値は，EUT か
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ら距離 10 m あるいは 30 m 以遠の受信障害を低減するために設けられているので，EUT
から距離 30 m 離れた場所における磁界強度が一定になる条件下で，EUT の寸法や位置
が LAS 法に及ぼす影響を検討する． 
また，EUTの電源線やLAS外部に置かれた機器との接続線に流れるコモン電流が LAS
出力に与える影響を検討する． 
 
第 6 章では結論を述べ，本研究で得られた結果を要約する. 
 
本論文は，主に最近 5 年間の研究成果をまとめたものである．当然ながら本研究の成
果は国際規格に反映されるよう国際審議機関 CISPR に報告・提案する． 
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図 1.1 本論文の構成 
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第 2 章  S パラメータによる擬似電源回路網の特性解析 
 
2.1 はじめに 
機器の電源線を伝搬する 9 kHz～30 MHz の伝導妨害波の電圧は，擬似電源回路網
（Artificial mains network: AMN）を介して妨害波測定器で測定することが定められてい
る[2.1]．この電圧は，供試装置（Equipment under test: EUT）の電源線の各線と，AMN
筐体に導電接触している基準接地面との間に発生する電圧で定義されている．なお，
AMN としては，V 型 AMN とΔ型 AMN の 2 つのタイプがあるが[2.2]，最も広く使われ
ているのは，図 2.1 に示した単相電源用の V 型 AMN である．したがって，本研究では
この V 型 AMN について検討する． 
V 型 AMN には，図 2.1 のように AC 電源ポート（Mains  port），EUT ポート（EUT port）
および測定器ポート（Receiver port）があり，内部回路は電源線の 2 線（L1，L2）に関
して同じ回路構成である．EUT の電源線伝導妨害波の測定では，EUT は AMN の EUT ポ
ートに接続され，駆動電力は AC 電源ポートからローパスフィルタを介して供給される．
また EUT から発生する妨害波はハイパスフィルタを介して測定器ポートに導かれて妨
害波測定器（Measuring receiver）で電圧測定される．通常の AMN では，図 2.1 に示すよ
うに測定器ポートは一つのみで，測定器はスイッチ切り替えで L1 線系あるいは L2 線系
に接続される．また，測定器が接続されていない電源線系は測定器の代わりに内蔵の 50 
Ω負荷で終端される． 
妨害波電圧の測定は，L1 線系あるいは L2 線系の EUT ポートと基準接地面間のインピ
ーダンス（AMN インピーダンス：AMN impedance）の影響を直接に受ける．また，AC
電源のインピーダンスおよび AC 電源ポートから侵入する外来妨害波の影響も受ける．
したがって，AC 電源ポートと測定器ポートとの分離度（Isolation）も AMN の重要な特
性である．さらに，測定器ポートで測定される電圧は EUT ポートに現れる妨害波電圧と
異なるため，この間の比（電圧分割係数：Voltage division factor: VDF）が重要なパラメ
ータである．しかし，国際規格で規定されている基本特性の測定法は，測定項目毎にAMN
の各ポートの終端条件が異なっていて煩雑であると共に，終端条件が規定されていない
場合がある等，基本特性を正確に把握するには不十分である[2.2]． 
AMNの基本特性をベクトルネットワークアナライザのような測定器で測定する場合，
測定器は同軸コネクタであるが AMN の AC 電源ポートおよび EUT ポートが AC ソケッ
トであるため，AC プラグと同軸コネクタ間の変換アダプタが必要になる．また，測定
結果はこの AC-同軸アダプタの特性に影響されるため，種々のアダプタの特性が詳細に
調査されてきた[2.3],[2.4]．これに関して筆者等は，変換アダプタの影響を補正する方法
を研究し，新しい補正法を提案した[2.5],[2.6]． 
また，AMN 特性に起因する伝導妨害波電圧測定の不確かさも理論的に検討されてい
るが[2.7],[2.8]，これまでの調査研究は，AMN 内部の L1 線系および L2 線系の回路が独
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立であると仮定して行われてきた[2.7]． 
このため本研究では，V 型 AMN の基本特性を国際規格（CISPR 規格）にしたがって
直接測定する代わりに，AMN の S パラメータを測定し，基本特性を推定する新しい測
定法を提案する[2.9]．すなわち 2.2 節では，AMN 全ポートの電圧と電流を S パラメータ
と各ポートの終端条件を用いた行列関係式で表現する．2.3 節では，AMN 基本特性を S
パラメータを用いて表現し，行列関係式より計算が容易な近似式を導出する．2.4 節では，
通常使用されている AMN について S パラメータ測定結果を示し，提案した新しい測定
法の有効性を明らかにする．2.5 節では，通常使用されている AMN の基本特性を示す．
2.6 節では，電源線伝導妨害波測定結果に及ぼす AMN 内部の L1 線と L2 線間の結合の
影響を明らかにする． 
 
 
2.2 ポート電圧・電流の S パラメータによる表示 
2.2.1 V 型 AMN 
通常使用されているV型AMNの外部接続ポートは，図 2.1 のように，通常 5 個である．
したがって，AMN特性は 5 ポートSパラメータによって完全に記述できる．この 5 ポー
トSパラメータが測定できれば，AMNのポートjにおける入射電圧波Vj+とポートiにおけ
る反射電圧波Vi-は以下の行列関係式で与えられる． 
+− = SVV  (2-1) 
ここで， 
( )
( )−−−−
++++
=
=
51
51
VVV
VVV
i
t
j
t


V
V  (2-2) 
図 2.1 50Ω/50μH+5Ω V 型 AMN の等価回路 
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















=
5551
1511
SS
S
SS
ij





S  (2-3) 
である．tVは電圧行列Vの転置行列を表し，ポート番号は図 2.1 に示した番号である． 
Sパラメータはベクトルネットワークアナライザ（特性インピーダンスZ0=50 Ω）で測
定するので，全ての非測定ポートを 50 Ωで終端すれば，式(2-3)の行列Sは対称行列(S ij=Sji)
となる．なお，各ポートのポート電圧・電流は次式で与えられる．但し，電流の向きは
AMNに入る方向を正とする． 
( ) 0Z−+
−+
−=
+=
VVI
VVV  (2-4) 
( )
( )51
51
II
VV
t
t


=
=
I
V  (2-5) 
 
2.2.2 信号源と負荷 
AMNのSパラメータSijの測定では，ポートjに信号源を接続する．図 2.2 に起電力ejお
よびインピーダンスZjの信号源の等価回路を示す．ここで，信号源の出力電圧Vjおよび
電流Ijは次式で与えられる． 
jjjj IZeV −=  (2-6) 
式(2-4)を式(2-6)に代入すると，AMN のポート j への入射電圧波は以下の式で表せる． 
−+ Γ+= jjjj VEV  (2-7) 
ただし， 
0
0
0
0
ZZ
ZZ
e
ZZ
ZE
j
j
j
j
j
j
+
−
=
+
=
Γ
 (2-8) 
である．なお，式(2-7)は，E j=0 と置けばポートjに接続された負荷にも適用できる．式(2-7)
を参照すると，AMNの各ポートの入射・反射電圧波は以下の行列関係式で表せる． 
−+ += ΓVEV  (2-9) 
ここで，各ポートの起電力は， 
( )51 EEt =E  (2-10) 
であり，反射係数は， 
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















=
5
4
3
2
1
0000
0000
0000
0000
0000
Γ
Γ
Γ
Γ
Γ
Γ  (2-11) 
で表せる．式(2-1)，式(2-4)および式(2-9)から，信号源と負荷を接続した AMN の各ポー
トの電圧・電流は以下の式から計算できる．ここで U は単位行列である． 
( )( )
( )( ) ESΓUSUI
ESΓUSUV
1
0
1
1 −
−
⋅−−=
⋅−+=
Z
 (2-12) 
 
 
2.3 AMN 基本特性の S パラメータ表示 
2.3.1 V 型 AMN の基本特性 
V 型 AMN の AMN インピーダンスは次式によって定義されている[2.2]． 
2) 1,(  
0
,AMN =≡
≠
i
I
VZ
iEi
i
i  (2-13) 
AMNインピーダンスの測定では，EUTポートの測定ポートiにインピーダンス測定器
（Z0=50 Ω）を接続するが，EUTポートの非測定ポートの終端条件については規定されて
いない．また，測定器ポートには妨害波測定器あるいは50 Ωを接続する．さらに，電源
ポートの各ポートは，例えば開放あるいは短絡する． 
AMNの電圧分割係数（VDF）は次式で定義される． 
1,2)(  
03
=≡
≠
i
V
Vk
iE
i
i  (2-14) 
VDFの測定では，全てのポートに50 Ωを接続する． 
図 2.2 信号源の等価回路 
Zj
ej
+
Ij
Vj
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さらに，AMNの分離度は次式で定義される． 
( )5,4dB   log20 ,3 =−= jSc jj  (2-15) 
但し，測定器ポートに減衰量 A dBの減衰器が内蔵されている場合は次式となる． 
( )5,4dB   log20 ,3 =−−= jASc jj  (2-16) 
分離度の測定では，測定している電源線系（L1 または L2）の EUT ポートを 50 Ω で
終端する．なお，L1 線系および L2 線系は独立であると仮定しているので，非測定電源
線系の各ポートの終端については規定が無い． 
 
2.3.2 基本特性の S パラメータ表示 
式(2-13)のAMNインピーダンスと式(2-14)のVDFは，式(2-3)のSパラメータを使って，
ポート電圧・電流に関する式(2-12)の行列演算から正確に計算できる．また，分離度は，
式(2-15)または式(2-16)を使ってSパラメータS34およびS35から容易に求められる． 
AMN基本特性の測定に影響を与えるSパラメータを調べるために，式(2-12)を以下の逐
次近似法で解く．但し，EUTポート１に信号源（起電力E1,インピーダンスZ1）を接続し
た場合の近似式である． 
( )
)()(
)1()(
1
)0(
),2,1(
0000
kk
kk
t
k
E
−+
−+−
+
+=
==
==
ΓVEV
SVV
EV
  (2-17) 
上式で，電圧波振幅Vの上付き添え字(k)は近似の次数を表す．上式よりSパラメータ1
個のみの1次近似式は， 
( )
( )1551441331221111
)1()1(
15141312111
)0()1(
1 SSSSSE
SSSSSE
t
t
ΓΓΓΓΓ+⋅=
+=
⋅==
−+
+−
ΓVEV
SVV
 (2-18) 
となる．さらに，2次近似式は次式となる． 
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
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
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
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









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
−−−−−−−−−−−−−−−−
−−−−−−−−−−−−−−−−
++
+++
−−−−−−−−−−−−−−−−
++
+++
=
=
−
−
+−



)2(
3
)2(
1
1553514434
13333122231111313
2
155
2
144
2
133
2
122
2
11111
1
)1()2(
V
V
SSSS
SSSSSSS
SS
SSSS
E
ΓΓ
ΓΓΓ
ΓΓ
ΓΓΓ
SVV
 
(2-19) 















 +
=+= −
−
−+



)2(
33
)2(
111
)2()2( V
VE
Γ
Γ
ΓVEV  (2-20) 
なお，式(2-18)から式(2-20)ではSij=Sjiとした． 
3 次以降の近似を用いずに 2 次近似までに留めた場合，式(2-12)のポート電圧・電流は
例えば次式で近似できる． 
( )
( )
















+++
++
++=
++≈+= −−+
2
155
2
144
2
133
2
122
2
11111
11
)2(
111111
11
1
SSS
SSS
E
VEVVV
ΓΓΓ
ΓΓ
Γ
Γ
 (2-21) 
( ) ( )( )
( ) ( )
















+++
++
−−=
−−≈−= −−+
2
155
2
144
2
133
2
122
2
11111
101
0
)2(
1110111
11
1
SSS
SSS
ZE
ZVEZVVI
ΓΓΓ
ΓΓ
Γ
Γ
 (2-22) 
( )
( ) 





+++
++
+=
+≈+= −−+
155351443413333
122231111313
31
)2(
33333
1
1
SSSSSS
SSSSS
E
VVVV
ΓΓΓ
ΓΓ
Γ
Γ
 (2-23) 
式(2-22)には例えばΓ2S122の項が現れるが，これはポート１から出た電圧波がポート２
へ到達し，ここで反射Γ2を受けて，ポート１へ戻って来た電圧波を表す．また式(2-23)
には例えばS23Γ2S12の項が現れるが，これはポート１から出た電圧波がポート２へ到達し，
ここで反射Γ2を受けて，ポート３に到達する電圧波を表す． 
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これらの式より，式(2-13)で定義される AMN インピーダンスは次式で近似できる． 






−
Γ+Γ+Γ+Γ
+⋅
−
+
≈ 2
11
2
155
2
144
2
133
2
122
11
11
01,AMN 1
21
1
1
S
SSSS
S
SZZ  (2-24) 
ここで，インピーダンス測定器の反射係数をΓ1=0 と仮定した．また式(2-14)のVDFは次
式で近似される． 
13
12223
11
2
155
2
144
2
122
13
11
1 1
11
S
SS
S
SSS
S
Sk Γ−
+
Γ+Γ+Γ
+⋅
+
≈  (2-25) 
上記の式では，ポート１および３にネットワークアナライザを接続するので，反射係
数をΓ1=Γ3=0 と仮定した．さらに，AMNの分離度が良く， 1, 3534 <<SS と見なした． 
式(2-24)と式(2-25)から，電源線L1 線系のAMNインピーダンスおよびVDFは，非測定
電源線L2 線系のポートの反射係数Γ2の影響を受けることが判かる． 
 
2.4 AMN の S パラメータ測定 
2.4.1 AMN の S パラメータ測定結果 
通常使用されているAMNのSパラメータを測定した結果を図 2.3 および図 2.4 に示す．
ただし，図 2.3 はEUTポート１に関するSパラメータ，図 2.4 は測定器ポート３に関する
Sパラメータである．測定においては，他の非測定ポートを全て 50 Ωで終端したので，
測定誤差の範囲内でSij=Sjiとなった．なお，S13は 0.3 MHz以上で約-10 dBであるが，これ
はAMNの測定器ポート３に 10 dBの高周波減衰器が内蔵されているためである． 
 
図 2.3 AMN のポート１に関する S パラメータ測定結果 
-80
-70
-60
-50
-40
-30
-20
-10
0
0.01 0.1 1 10
Frequency  (MHz)
S-
pa
ra
m
et
er
  (
dB
)
|S11|
|S13|
|S12|
Port 1
|S14|
|S15|
20 
 
 
 
2.4.2 近似式の有効性 
2.3.2 節で S パラメータで表した AMN 基本特性の近似式を導出したが，その誤差につ
いて検討する． 
既に述べたように，EUTポート１から見たAMNインピーダンスの測定については，非
測定EUTポート２の終端条件の規定が無い．ただし，測定器ポート３には妨害波測定器
あるいは 50 Ωを接続し，電源ポート４，５は開放あるいは短絡する．したがって，例え
ばΓ1=0.0，Γ2=1.0（開放），Γ3=0.0，Γ4=Γ5=-1.0（短絡）の場合について，行列関係式で
ある厳密式(2-12)から得られるAMNインピーダンスを基準にして，近似式(2-24)の誤差を
図 2.5 に示す．AMNインピーダンスは 10 kHzで 6 Ω程度であるが，1 MHz以上では 50 Ω
に近づく．このため，図 2.5 では 10 kHz近傍で誤差が大きくなっている． 
一方，VDFの測定では全てのポートを 50 Ωで終端するが，国際規格（CISPR規格）で
はVSWR=1.2 すなわち|Γ|=0.09 まで許されている[2.2]．したがって，例えばΓ1=0.0，Γ2=0.09，
Γ3=0.0，Γ4=Γ5=0.09 の場合について，厳密式(2-12)から得られるVDFを基準にして，近似
式(2-25)の誤差を図 2.5 に併せて示す． 
図2.5から，近似式(2-24)および近似式(2-25)は精度の良い近似式であることが分かる． 
図 2.4 AMN のポート３に関する S パラメータ測定結果 
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2.4.3 AC-同軸アダプタの影響 
AMNのSパラメータ測定では，EUTポートあるいはAC電源ポートにベクトルネットワ
ークアナライザを接続するため，図 2.6 のようなAC-同軸アダプタが必要である．したが
って，AMNのSパラメータ測定結果にはこのアダプタの影響が含まれるため，AMN単体
のSパラメータを求める際は，測定結果を補正してアダプタの影響を除く必要がある．
筆者らはモードSパラメータを使用する新しいアダプタ校正法を考案し，これを用いて
アダプタの影響を除去したAMN単体のSパラメータを導出する方法を提案した[2.5],[2.6]．
すなわち，図 2.7(a)に示すように，ACブレード部同士を背面接続（Back-to-back pair）し
た一対の同一アダプタのSパラメータ測定値（SPij）から，式(2-26)を用いてディファレン
シャルモードのSパラメータ（SPdAAなど）およびコモンモードのSパラメータ（SPcAAなど）
を求める． 
 
さらに，これらのモードSパラメータから，式(2-27)を用いてアダプタ単体のモードS
パラメータ(SSrA Aなど)を計算する．ここで，添え字P，Sは背面接続のアダプタ対と単一
図 2.5 近似式(2-24)および近似式(2-25)の誤差 
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のアダプタを意味し，添え字d, cはディファレンシャルモードおよびコモンモードを意味
する．また，図 2.6 に示すように，添え字A, Bは単一アダプタのフランジ面とACポート
面を表す．さらに図 2.7(a)に示すように，Cは一対のアダプタの遠端のフランジ面を意味
する． 
P
12
P
11
P
P
12
P
11
P
P
12
P
11
P
P
12
P
11
P
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AAAAcAA
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 (2-26) 
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S
=−=
+
=  (2-27) 
 
次に，図 2.7(b)に示すように，このアダプタをAMNに接続してAMNのポートSパラメ
ータ（Sm11など）を測定し，式(2-28)を用いてAMNのアダプタ補正後のモードSパラメー
タ（SNdDDなど）を計算する．ここで，図 2.7(b)のようにAMNのEUTポート面をDとし，
測定器ポート面をEとする．最後に式(2-29)を用いて，アダプタの影響を除いたAMN単独
のポートSパラメータ（SN11など）の推定値を求める． 
( )
( )
( )( )
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(2-28) 
図 2.7 アダプタ校正と AMN の S パラメータ測定 
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(2-29) 
上記のアダプタ校正法の有効性は，異なる 2 種類のアダプタによる AMN の S パラメ
ータ測定結果から，ほぼ等しい AMN インピーダンスを導出できることによって確かめ
られている[2.5],[2.6]． 
Sパラメータ測定値と，アダプタの影響を補正したSパラメータの比較結果を図 2.8 お
よび図 2.9 に示す．これらの図より，S11の測定結果と補正結果との差違は，3 MHz付近
から顕著になり 30 MHz近辺では 3 dB程度になることが判る．S13には，測定器ポートの
減衰器 10 dBの影響が見られるが，測定結果と補正結果の差違は殆ど見られない．S12お
よびS23では大略 1~2 dBの差違が見られる．次節以降では，アダプタの影響を補正したS
パラメータを用いて通常使用されているAMNの基本特性を議論する． 
 
 
図 2.8 AMN の S11, S12測定結果 
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2.5 AMN の基本特性 
2.5.1 AMN インピーダンス 
前節で述べた通常使用されているAMNのSパラメータ測定値（アダプタ補正済み）を
式(2-24)に代入し，全てのポートを整合終端（Γi=0.0: i=1～5）した場合のAMNインピー
ダンスZAMNを図 2.10 に示す．さらに，この整合終端した場合のZAMNを基準にして，不
整合終端（Γ1=Γ3=0.0，Γ2=1.0（開放），Γ4=Γ5=-1.0（短絡））した場合のZAMNとの誤差を
併せて図 2.10 に示す． 
 
 図 2.9 AMN の S13, S23測定結果 
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図 2.10 AMN インピーダンスの測定結果と不整合誤差 
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図 2.10 から，測定した AMN の AMN インピーダンスは十分に国際規格（CISPR 規格）
を満足していることが分かる．また図 2.10 に不整合誤差を示したが，S パラメータの測
定値を式(2-24)に代入して，各ポートの反射係数Γに対する AMN インピーダンスの依存
性を詳しく調べると以下のことが分かった． 
1) 図 2.3 から分かるように，0.01 MHz近傍では|S14|が大きいため，電源ポートを開放や
終端（|Γ4|=1）することによって，ZAMNが 2 %程度変動する． 
2) 30 MHz近傍では|S12|が大きいため，EUTポートの非測定端子を開放終端あるいは短
絡終端（|Γ2|=1）することによって，ZAMNが 1 %程度変動する． 
3) また，30 MHz近傍では|S13|が大きいため，測定器ポートの終端条件（|Γ3|=0.09）によ
って，ZAMNが 1 %程度変動する． 
 
2.5.2 電圧分割係数 
通常使用されているAMNのSパラメータ測定値（アダプタ補正済み）を式(2-25)に代入
し，全てのポートを整合終端（Γi=0.0: i=1～5）した場合の電圧分割係数VDFを図 2.11 に
示す．また，この整合終端した場合のVDFを基準にして，不整合終端（Γ1=Γ3=0.0，
Γ2=Γ4=Γ5=0.09）した場合のVDFとの誤差を併せて図 2.11 に示す．さらに，Sパラメータ
の測定値を式(2-25)に代入して，各ポートの反射係数Γに対するVDFの依存性を詳しく調
べると以下のことが分かった． 
1) 0.01 MHz近傍および 30 MHz近傍で|S14|および|S12|が大きくなるため，ポート終端条
件（|Γ2|=|Γ4|=|Γ5|=0.09）によってVDFの変動が大きくなるが，それでも最大 0.01 dB
程度の不整合誤差である． 
 
 
図 2.11 電圧分割係数の測定結果と不整合誤差 
(Mismatch: Γ1=Γ3=0.0, Γ2=Γ4=Γ5=0.09) 
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2.5.3 分離度 
さらに，S パラメータの測定値を式(2-16)に代入して AMN の分離度を求めた結果を図
2.12 に示す．図より，この AMN は分離度に関する国際規格（CISPR 規格）を十分に満
足していることが分かった． 
  
 
2.6 妨害波測定に及ぼす線間結合の影響 
AMNの電源線L1 線系とL2 線系の分離が悪いと，EUTポート１の妨害波測定において，
ポート１の妨害波のみならずポート２の妨害波が測定器ポート３に現れて測定誤差にな
る．EUT（V型信号源：E1, Γ1, E2, Γ2）をAMNに接続すると，ポート１に印加された妨
害波によって生じるポート３の電圧V31は式(2-23)で与えられ，ポート２に印加された妨
害波がポート３に生じる電圧V32は，式(2-23)と類似の次式で与えられる． 
( )( )
( )( )1211322223233232
1222311113133131
32313
1
1
SSSSSEV
SSSSSEV
VVV
ΓΓΓ
ΓΓΓ
+++≈
+++≈
+=
 (2-30) 
ここで，妨害波測定器の反射係数をΓ3=0 とし，分離度が十分良い（|S34|<<1, |S35|<<1）
と仮定した．したがって，妨害波E1の測定時に，測定器ポート３に現れる電圧V31に妨害
波E2の電圧V32が加わることになるため，電源線間の結合による測定誤差は次式で与えら
れる．ただし，E1=E2とした． 
122231111313
222231211323
31
3 1
SSSSS
SSSSS
V
Verror
ΓΓ
ΓΓ
++
++
+≈≡  (2-31) 
上式にAMNのSパラメータの実測値を入れ，EUTの反射係数を|Γ1|=|Γ2|=1 として，Γ1，
Γ2の位相を 15°毎に変化させたときの測定誤差を求め，その最大・最小値を示した結果
を図 2.13 に示す．この図より以下のことが分かった． 
図 2.12 AMN の分離度の測定結果 
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1) EUTの反射係数Γ1, Γ2は不明であり 1 に近くなることもあるため，ポート１の妨害波
測定時にポート２の妨害波が測定器に混入することによって，測定誤差が 1 dB近く
になることが分かった． 
 
2.7 まとめ 
9 kHz～30 MHz の電源線伝導妨害波の測定には擬似電源回路網（AMN）を用いるが，
この回路網の基本特性の測定法は，測定項目毎に AMN の各ポートの終端条件が異なっ
ていて煩雑であると共に，終端条件が規定されていない場合がある等，基本特性を正確
に把握するには不十分であった．このため本研究では，AMN の特性測定に S パラメー
タ測定を用いることを提案し，AMN の各ポートの終端条件を規定することで AMN 特性
を完全に記述できる行列関係式で示される厳密式を示した．さらに厳密式より計算が容
易な近似式を導出し，その有効性を示した．そして，通常使用されている V 型 AMN の
S パラメータを実測して AMN の特性を詳細に検討し，以下のことを明らかにした． 
1) AMNインピーダンスZAMNは電源ポートを開放終端あるいは短絡終端（|Γ4|=1）する
ことによって，2 %程度変動することを明らかにした． 
2) またZAMNは，EUTポートの非測定端子を開放終端あるいは短絡終端（|Γ2|=1）するこ
とによって 1 %程度変動する．すなわち，ZAMN測定時における非測定EUTポートの終
端条件の重要性を明らかにした． 
3) さらにZAMNは，測定器ポートの終端条件（|Γ3|=0.09）によって 1 %程度変動するこ
とを明らかにした． 
4) 国際規格が示している電源線伝導妨害波測定の測定不確かさ[2.8]には，EUT電源線
L1 線系とL2 線系が独立であると仮定しているため，2 線間の結合に起因する不確か
さが含まれていない．しかし，EUTの反射係数Γ1, Γ2は不明であり 1 に近くなること
もあるため，ポート１の妨害波測定時にポート２の妨害波が測定器に混入することに
図 2.13 電源線 L1-L2 間の内部結合による妨害波電圧測定誤差 
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よって，測定誤差が 1 dB近くになることが明らかになった． 
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第 3 章 AC-同軸アダプタ校正の不確かさ評価と新校正法の提案 
 
3.1 はじめに 
9 kHz から 30 MHz の周波数範囲の電気・電子機器の電源線伝導妨害波は，通常，供試
装置（Equipment under test: EUT）の電源端子と基準接地面との間の妨害波電圧を測定す
ることによって評価される．その測定は，図 3.1 に示すように擬似電源回路網（Artificial 
mains network: AMN）を介して妨害波測定器（Measuring receiver）で測定する．AMN は
EUT に AC 電力を供給すると共に，EUT の妨害波電圧を測定器に供給する装置である．
このため測定される EUT の妨害波電圧は，AMN の EUT ポート（EUT port）と基準接地
との間の入力インピーダンスの影響を受けるので，AMN インピーダンス条件は国際規
格（CISPR 規格）で厳密に規定されている[3.1]． 
AMN インピーダンスを測定する場合，AMN の EUT ポートが AC 電源ソケットであ
るので，ベクトルネットワークアナライザ（VNA）のようなインピーダンス測定装置を
AMN に接続するには AC-同軸アダプタを必要とする．したがって，AMN インピーダン
ス測定における AC-同軸アダプタの影響を評価する必要がある． 
これまでアダプタの構造について様々な研究が行われてきた[3.2][3.3]．論文[3.2]は，
理論的かつ実験的にアダプタの寄生インピーダンスを調べているが，AMN インピーダ
ンス測定への影響を排除するためのアダプタ校正については論じていない．論文[3.3]は，
アダプタの AC ブレード部同士を背面接続させて測定したアダプタの入力インピーダン
スと挿入損失を簡単な性能チェックとして使用しているが，AMN インピーダンス測定
の不確かさ評価にこれらのチェック結果をどのように使用するかについては不明である．
従来から用いられているアダプタ校正法として，オープン／ショート法，電気長補正法，
Kriz 法があるが，アダプタの特性によって影響を受ける AMN インピーダンス測定の不
確かさの分析は報告されていない．このように，アダプタの特性を調べる校正法，さら
に AMN インピーダンス測定に与えるアダプタの影響については厳密な研究がなされて
いない． 
このため本研究では，3.2 節でアダプタ校正に影響する寄生リアクタンスについて説明
し，3.3 節で従来のアダプタ校正法を紹介する．そして，3.4 節では従来の校正法の比較
を行い，3.5 節で従来の校正法の不確かさを評価する．最後に，3.6 節では S パラメータ
を用いた新しい AC-同軸アダプタ校正法（S パラメータ法）を提案し，S パラメータ法
による AMN インピーダンスの補正結果と不確かさを示し，各校正法の確度を比較・評
価する． 
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3.2 アダプタ校正に影響する寄生リアクタンス 
3.2.1 AC-同軸アダプタ 
AC-同軸アダプタは，AC ブレード部分と同軸コネクタ部分で構成されている．これら
２つのセクションは構造および電気的特性が異なる．したがって，図 3.2(a)に示すよう
に，２つのセクション間の境界面にTEMモードと異なる寄生電磁界が必然的に発生し，
リアクタンスを生じる．この寄生リアクタンスはアダプタ固有のものであるので，校正
においてアダプタの特性に含まれなければならない． 
 
3.2.2 AC ブレードと接地ピン間の終端 
AC-同軸アダプタの従来の校正方法は，TEM モード電磁界だけを考慮する伝送線路理
論に基づいている．したがって，AC ブレードと接地ピン間の開放／短絡終端が，非 TEM
モードの電磁界を生成しないと仮定している．しかし実際には，図 3.2(b)および図 3.2(c)
に示すように，開放終端は寄生容量に対応する非 TEM モード電磁界を，短絡終端は寄
生インダクタンスに対応する非 TEM モード電磁界を終端点の周りに生じる．例えば，
短絡終端は同軸側から見たインダクタンスを約 20 nH 増加させる．これらの寄生電磁界
は，アダプタ校正における測定結果にかなりの影響を与える． 
HPF
50Ω
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L2
PE L1
L2
AMN
V1 V2
I1
I2AC
power
supply
EUT port
Receiver 
port
Measuring 
receiver
EUTMains port
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図 3.1 AMN による電源線伝導妨害波の測定 
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したがって，寄生電磁界の影響は，3.5 節および 3.6 節で論じるアダプタ校正の不確か
さの要素として評価する必要がある． 
AC-同軸アダプタの 2 枚の AC ブレード間には，相互結合が存在する場合がある．そ
のため，その相互結合を実験的に評価したが無視できるほど小さいことが判った．した
がって，以下の解析では SMA 接続端子に接続された１枚のみの AC ブレードを扱う．
AMN の EUT ポート２線路間の相互結合を考慮した校正については，既に 2.4.3 節でモ
ード S パラメータを使って紹介した． 
 
3.3 従来の AC-同軸アダプタ校正法 
3.3.1 オープン／ショート法 
この校正方法は，図 3.3 に示すように，AC-同軸アダプタを 2 個の回路パラメータによ
って近似できると仮定する[3.6]．補正された AMN インピーダンス推定値 corrAMNZ は，同軸
レセプタクルの入力端において以下の 3 つのインピーダンス測定を行うことによって導
出することができる． 
ACブレードと接地端子が開放している時のインピーダンスZopenは， 
0
Sopen
1
Y
ZZ +=  (3-1) 
図 3.2 AC-同軸アダプタ校正に関連する寄生リアクタンス 
Coaxial section AC plug section
Reference plane
(a) アダプタ固有の寄生電磁界 
(b) 開放終端による 
  容量性寄生電磁界 
(c) 短絡／負荷終端による 
  誘導性寄生電磁界 
33 
 
であり，ACブレードと接地端子が短絡している時のインピーダンスZshortは， 
Sshort ZZ =  (3-2) 
である．アダプタを AMN に接続して測定される入力インピーダンス measAMNZ は， 
AMN0
AMN
S
meas
AMN 1 ZY
ZZZ
+
+=  (3-3) 
であるので，上記の式から補正された AMN インピーダンスの推定値 corrAMNZ は以下の式で
得られる． 
( )( )( )openmeasAMN
short
meas
AMN
openshort
corr
AMN ZZ
ZZZZZ
−
−
−=  (3-4) 
 
 
 
3.3.2 電気長補正法（EL 法） 
この方法は，図 3.4 に示すように，位相参照面（Reference plane）と短絡接続点との間
の距離 L に対応する電気長のみを補正する．参照面は同軸レセプタクルのフランジと仮
定している．補正された AMN インピーダンスの推定値 corrAMNZ は，同軸レセプタクル入力
における以下の 2 つのインピーダンス測定値から導出することができる． 
ACブレードと接地端子が短絡している時のSパラメータS11は以下のように表せる． 
( ) ( ) LjeS β2short11 1 −⋅−≈  (3-5) 
したがって，アダプタをAMNに接続して測定される Sパラメータを ( )measAMN11S とすると，
補正された AMN インピーダンス推定値 corrAMNZ は，以下の式で得られる． 
( )
( )
( ) ( )
( ) ( ) 20measAMNshort
meas
AMNshort2
0meas
AMN11short11
meas
AMN11short11
02meas
AMN11
2meas
AMN11
0
corr
AMN 1
1
ZZZ
ZZZ
SS
SS
Z
eS
eS
ZZ
Lj
Lj
+
−
=
+
−
=
−
+
=
β
β
 (3-6) 
上式で，Z0は同軸コネクタの特性インピーダンス（通常は 50 Ω）である． 
図 3.3 オープン／ショート校正法のアダプタモデル 
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3.3.3 Kriz 法 
この校正法は，3.3.1 節のオープン／ショート法と似ているが，図 3.5(a)に示すように，
アダプタを 2 つの回路パラメータ，すなわちインダクタンス L およびキャパシタンス C
で表せると仮定している[3.7]． 
ACブレードと接地端子が開放の場合のインピーダンスZopenは， 
Cj
Z
ω
1
open =  (3-7) 
であり，2 個のAC-同軸アダプタのACブレード同士が接続された背面接続（図 3.5(b)）
において，遠端の同軸端子が短絡している時の入力インピーダンスZshortは， 
LjZ
ZZ
ZZ
Z
L
L
L
ω=
+
=
2
2
open
open
short  (3-8) 
である． 
アダプタが AMN に接続している時の入力インピーダンス measAMNZ は， 
( )
AMNopen
AMNopenmeas
AMN ZZZ
ZZZ
Z
L
L
++
+
=  (3-9) 
であるので，補正された AMN インピーダンスの推定値 corrAMNZ は以下の式で得られる． 
( )
meas
AMNopen
meas
AMNopen
meas
AMNcorr
AMN ZZ
ZZZZZ
Z LL
−
+−
==  (3-10) 
上式において， 
( )shortopen
shortopen
2 ZZ
ZZ
LjZ L −
=≡ ω  (3-11) 
である． 
 
図 3.4 EL 校正法 
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3.4 従来の AC-同軸アダプタ校正法の比較 
校正法の比較測定に使用した 2 つの AC-同軸アダプタを図 3.6 に示す．どちらのアダ
プタにも 2 つの SMA レセプタクルがあり，各々のレセプタクルは AC ブレードの 1 つ
に接続されている．アダプタ A は AC ブレードと SMA ピンの間は直接接続されている
が，アダプタ B の AC ブレードと SMA ピンの間は導線を用いて接続されている．した
がって，アダプタ A はアダプタ B よりもはるかに優れた特性を持つことが期待される．
なお比較測定では，ベクトルネットワークアナライザ（VNA）に接続された SMA レセ
プタクルは 1 つだけであり，他方のレセプタクルは開放状態としている． 
図 3.5 Kriz 法 
L
C
Zshort
L L
Back-to-back
connection
C C
(a) アダプタモデル 
(b) アダプタ背面接続モデル 
(c) 短絡終端測定 
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2 つの AC-同軸アダプタをオープン／ショート法，EL 法および Kriz 法で校正した．次
に，同じ AMN に AC-同軸アダプタを接続してそのインピーダンスを測定した．そして，
式(3-4)，式(3-6)および式(3-10)を用いて補正された AMN インピーダンスを推定した． 
アダプタAについての生の測定データ measAMNZ と補正された推定値
corr
AMNZ を図3.7に示す．
ここで，図 3.7 に示す値は AMN インピーダンスの国際規格（CISPR 規格）値からの偏
差を示している．図 3.7 から，AMN インピーダンスの補正量が周波数と共に増加してい
るのが判る．さらに EL 法は，特に AMN インピーダンスの位相に関して，他の校正法
に比べてかなり異なる補正をしていることが判る．この違いは，EL 法が電気長 L とい
う 1 つのパラメータのみでアダプタ特性を評価したことによるものと考えられる． 
図 3.6 使用した AC-同軸アダプタ 
8 mm 38 mm
(a) アダプタ A     (b) アダプタ B 
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3.5 従来のアダプタ校正法を用いた AMN インピーダンス測定の不確かさ 
 AMN インピーダンス測定の不確かさの要素は，理論的不確かさと測定不確かさに区
分できる．拡張不確かさは，不確かさの伝播の法則を用いて評価することができる[3.8]. 
 
3.5.1 AC-同軸アダプタのシミュレーションモデル 
理論的不確かさは，FEKO のような電磁界シミュレーション・ソフトウェアを使用し
て評価することができる．AC-同軸アダプタは一般に様々な形状および構造を有し，特
にフランジ（支持具）は接地端子を備えた薄い金属板やプラスチック・フランジまたは
剛性金属フランジなどである．フランジの構造は様々であるため，図 3.8 に示すフラン
ジ無しのアダプタのような単純化されたスケルトンモデルを用いてシミュレーションを
実施した．この図は，NEMA 5-15 型式の AC プラグの構造を簡単に示している．信号源
図 3.7 AMN インピーダンスの測定値と補正推定値 
（EL:EL 法, OS:オープン／ショート法, KR:Kriz 法） 
(a) 絶対値：国際規格（CISPR 規格）値からの差違 
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(b) 位相：国際規格（CISPR 規格）値からの差違 
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（1 V emf と 50 Ω）は，1 つの AC ブレードと接地ピンの間に接続した．AC ブレード
の遠端は開放にするか，または直径 1 mm の導線で短絡した．FEKO シミュレーション
の結果，AC ブレード部の線路は約 230 Ωの特性インピーダンスを有することが判った． 
シミュレーションの精度を確認するために，短絡時における実測結果と FEKO の計算
結果を比較した．FEKO による入力リアクタンスの計算結果は，例えば，1 MHz，10 MHz，
30 MHz でそれぞれ j0.14 Ω，j1.44 Ω および j4.31 Ω であった．一方，アダプタ A の実測
結果は，j0.15 Ω，j1.35 Ω および j4.03 Ω であった．したがって，FEKO のシミュレーシ
ョン結果は実測値とかなりよく一致することが判った．これより，図 3.8 のフランジを
持たない単純化されたスケルトンモデルが AC-同軸アダプタの良好なモデルであること
が判った．この理由は，アダプタの寸法が波長に比べて非常に小さいため，フランジが
アダプタの電気的特性に余り影響を与えないと考えられるからである． 
 
 
3.5.2 理論的不確かさの推定 
AC-同軸アダプタは，理論的に，3 つの回路パラメータによって完全に特徴付けること
ができるが，前述のように，従来の校正方法は 1 個または 2 個のパラメータのみを使用
している．したがって，アダプタの各校正法はアダプタ特性の推定に理論的誤差を含む
ことになり，結果として AMN インピーダンス測定に不確かさをもたらす． 
さらに，3.2 節で述べたように，ACブレードと接地端子間の終端における寄生電磁界
は，アダプタの校正における測定結果にかなり影響を及ぼす．例えば，ACブレードと接
地ピンが短絡線で終端された場合，FEKOによる計算結果では，約 20 nHの寄生インダク
タンスにより 30 MHzで 0.00+j4.31 Ωの入力インピーダンスZshortを生じる．一方，アダプ
タを使用して公称 50.00+j0.27 ΩのAMNインピーダンスを測定する場合，FEKOによる
図 3.8 AC-同軸アダプタの簡略化されたスケルトンモデル
（信号源: 1 V emf, 50 Ω） 
Open/Short
PE pin (5 mm dia.)
1 mm
6.6 mm
13 mm
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AMNインピーダンスの計算結果ZAMNは 30 MHzで 50.02 +j4.22 Ωとなった．寄生インダク
タンスの影響を排除するため，ZAMNからZshortを減算すると，AMNインピーダンス
corr
AMNZ の
推定値は 50.02-j0.09 Ωとなる．したがって，推定インピーダンス値と公称インピーダン
ス値の差は 0.02 + j0.36 Ωとなる．この値を表 3.1 の理論的不確かさとして表示した．表
3.1 以外の他の表の理論的不確かさ評価についても同様の計算手順を適用した． 
 
3.5.3 測定不確かさの推定 
不確かさに関する国際規格 JCGM 102 は，測定不確かさを評価するために２つの方法
を提案している[3.9]．1 つは測定関数の偏微分を用いた理論解析法，もう 1 つはモンテ
カルロ・シミュレーションを用いた数値解析法である．本論文では，民間の試験機関が
AMNインピーダンス測定の不確かさを容易に推定できるように理論解析法を採用する． 
 
3.5.4 オープン／ショート法 
開放終端のインピーダンス（10 kΩ以上）は，短絡または AMN インピーダンス（50 Ω
未満）よりもはるかに高いので，測定不確かさの要素はアダプタの短絡終端のインピー
ダンス測定と AMN のインピーダンス測定に起因すると考える．すなわち，オープン／
ショート法の測定関数式(3-4)は以下の式で近似できる． 
short
meas
AMN
corr
AMN ZZZ −≈  (3-12) 
これより結合不確かさ（Combined standard uncertainty）は次のように表すことができる． 
( ) ( ) 2repeat2measAMN222short212theor2corrAMN eeeee +++= cc  (3-13) 
ここで， 
theore は，各アダプタ校正法について FEKO シミュレーションによって評価される
meas
AMNZ
の理論的不確かさ； 
shorte は，短絡終端のインピーダンス測定値Zshortの不確かさでVNAのデータから推定され
る値； 
meas
AMNe は，AMN インピーダンスの測定値
meas
AMNZ の不確かさで VNA のデータから推定され
る値； 
repeate は，
meas
AMNZ 測定の再現性に関連する不確かさ； 
である． 
感度係数c1およびc2は，式(3-12)をZshortおよび
meas
AMNZ に関して１階偏微分した複素係数
で， 
121 == cc  (3-14) 
で与えられる.これらの計算結果から得られるオープン／ショート法の 30 MHz における
AMN インピーダンス測定の拡張不確かさ（Expanded uncertainty）を表 3.1 に示す． 
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表 3.1 アダプタ A のオープン／ショート法における不確かさ（30 MHz） 
 
 
3.5.5 電気長補正法（EL 法） 
この校正法の理論的不確かさは，3.5.2 節と同様に FEKO でシミュレーション計算する
ことによって求められる． 
また式(3-6)から判るように，この校正法の測定パラメータはオープン／ショート法と
同様に measAMNZ と shortZ であるから，結合不確かさは式(3-13)で与えられる． 
感度係数c1およびc2は，式(3-6)を shortZ と measAMNZ で偏微分することによって計算できる．
すなわち， 
( ) ( )






−
−
−
≈
∆
−∆+
=
∂
∂
=
→∆
2
0
meas
AMNshort
meas
AMN
meas
AMNshort
corr
AMN
short
meas
AMNshort
meas
AMNshortshort
0
short
1
1
,,lim
short
ZZZ
Z
ZZ
Z
Z
ZZfZZZf
Z
fc
Z
 
（3-15） 
および 
( ) ( )






−
−
−
≈
∆
−∆+
=
∂
∂
=
→∆
2
0
meas
AMNshort
short
meas
AMNshort
corr
AMN
meas
AMN
meas
AMNshort
meas
AMN
meas
AMNshort
0
meas
AMN
2
1
,,lim
meas
AMN
ZZZ
Z
ZZ
Z
Z
ZZfZZZf
Z
fc
Z
 
(3-16) 
となる． 
これより，30 MHz における EL 法の拡張不確かさは表 3-2 で表される． 
 
表 3.2 アダプタ A の EL 法における不確かさ（30 MHz） 
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3.5.6 Kriz 法 
3.5.4 節と同様に，|Zshort|, measAMNZ <<|Zopen|と見なせるので，式(3-10)は次式で近似でき
る． 
2
shortmeas
AMN
corr
AMN
ZZZ −≈  (3-17) 
上記の測定関数より，結合不確かさは式(3-13)で与えられる．また，感度係数は上式を，
Zshortおよび measAMNZ で偏微分して 
1,5.0 21 == cc  (3-13) 
で与えられる．したがって，30 MHz における Kriz 法の拡張不確かさは表 3.3 で表され
る． 
 
表 3.3 アダプタ A の Kriz 法における不確かさ（30 MHz） 
 
 
3.6 提案する S パラメータ校正法 
従来の AC-同軸アダプタ校正方法は，AC ブレードと接地ピンとの間の開放接続およ
び短絡接続を必要とする．しかし，これらの終端接続は，3.2.2 節で述べたように，理論
的不確かさおよび測定不確かさを本質的に増加させる．そこで，本研究では，“S パラメ
ータ法”と呼ばれる新しい校正法を考案した[3.5]．（この方法は元来，4 ポート AC-同軸
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アダプタ用校正法である[3.4]）. 
 
3.6.1 S パラメータ校正法の理論 
ACブレード部の特性インピーダンスZは約 230 Ωで，同軸部の特性インピーダンスZ0
は 50 Ωであるから，一般に，AC-同軸アダプタは 3 つのSパラメータによって特徴付け
られる．しかしながら，本研究が提案する方法では，以下に示すように 2 つのSパラメ
ータのみで表されると仮定する． 
Sパラメータ法の理論では，図 3.8 のように，AC-同軸アダプタとしてACブレード部と
フランジのない同軸部で構成されるスケルトンモデルを使用する．このモデルの妥当性
は 3.5.1 節で証明されている．したがって，ブレード部をZ0で終端すれば，アダプタは電
気回路的に対称になり，図 3.9(a)に示す 2 個のSパラメータS11およびS21で特徴づけられ
る．また，図 3.9(b)に示すように，2 つのアダプタを背面接続した場合も，2 個のSパラ
メータで表される． 
 
図 3.9(b)に示す背面接続のアダプタ対の S パラメータは次式で表される． 
( )
( )
( )
( )
( )P31S112S
11
S
11
2S
21S
11
P
11
2S
11
2S
21P
31
1
1
1
SS
S
SSSS
S
SS
+=
−
+=
−
=
 (3-19) 
ここで，上付き文字の「S」および「P」はそれぞれアダプタ単体および背面接続のア
ダプタ対を表す．したがって，アダプタ単体の S パラメータは背面接続のアダプタ対の
図 3.9 AC-同軸アダプタのモデルと S パラメータ 
V0Z0
Blade
PE pin
Z
Z0
PE pin
V0Z0
Blade Blade
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11
SS 11SS
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SS
11
SS 11SS Z0
Adapter Reversed adapter
Port 1 Port 2 Port 3
（a）単一アダプタのモデル （b）背面接続のアダプタ対 
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S パラメータを用いて以下のように得られる． 
( )( )2S11P31S21
P
31
P
11S
11
1
1
SSS
S
SS
−=
+
=  (3-20) 
AMN の S パラメータは，AMN の EUT ポートに取り付けられた AC-同軸アダプタを
介して測定される．図 3.10 にアダプタを介した AMN インピーダンス測定に関する S パ
ラメータを示すが，ポート１は同軸レセプタクル，ポート２が AMN の EUT ポート，ポ
ート３が AMN の測定器ポートである．ポート１で測定された S パラメータ measAMNS は，ア
ダプタの影響のため AMN 単独の S パラメータの真値 N11S とは異なる可能性がある． 
図 3.10 に示すように，ポート１から見た反射係数 measAMNS は N11S と単一のアダプタの S
パラメータ SijS を用いて次のように表現することができる． 
( ) N
11N
11
S
11
2S
21S
11
meas
AMN 1
S
SS
SSS
−
+=  (3-21) 
したがって，上式から，AMN 単独の真の S パラメータ N11S の推定値は，測定した S パ
ラメータ値から以下の式で計算できる． 
( ) ( )2S21S11S11measAMN
P
11N
11
SSSS
SS
+−
=  (3-22) 
したがって，AMN インピーダンスの補正後の推定値は，以下の式によって与えられ
る． 
N
11
N
11
0
corr
AMN 1
1
S
SZZ
−
+
=  (3-23) 
なお，AMN インピーダンス measAMNZ は S パラメータ測定値
meas
AMNS から次式によって求めら
れる． 
meas
AMN
meas
AMN
0
meas
AMN 1
1
S
SZZ
−
+
=  (3-14) 
 
3.6.2 測定手順 
図 3.10 AMN インピーダンス測定時の S パラメータ 
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この校正方法では，背面接続のアダプタ対を形成するために 2 個の同一な AC-同軸ア
ダプタが必要である．補正された AMN インピーダンス corrAMNZ は同軸レセプタクルの入力
における以下の S パラメータ測定値から導出される． 
1）背面接続のアダプタ対の P11S および
P
31S ； 
2）アダプタを介して測定した AMN の measAMNS ； 
単一のアダプタの S パラメータ S11S および
S
21S は，式(3-20)を用いて
P
11S および
P
31S の測
定データから推定することができる．なお，ブレードの長さが波長に比べて十分短いの
で S21S は実数部が正であるように選択すべきである．したがって，AMN の補正された S
パラメータ N11S は式(3-22)から計算することができ，最終的に，AMN インピーダンスの
補正後の推定値 corrAMNZ は式(3-23)から得られる． 
 
3.6.3 測定結果 
図 3.6 に示す AC-同軸アダプタ A および AC-同軸アダプタ B を用いて S パラメータ法
による AMN インピーダンスの測定を行った．すなわち，まず，各々のアダプタについ
て，背面接続のアダプタ対の P11S および
P
31S を測定し，さらにアダプタを AMN に接続し
て AMN の measAMNS を測定した．これらの値を式(3-20)，式(3-22)および式(3-23)に代入して
AMN インピーダンスの補正後の推定値を算出した．式(3-24)で与えられる AMN インピ
ーダンス測定値 measAMNZ および式(3-23)で与えられる AMN インピーダンスの補正後の推定
値 corrAMNZ の例を図 3.11 に示す．図 3.11 から，AMN インピーダンスの測定値
meas
AMNZ はアダ
プタの特性に強く依存していることが判る．しかし，アダプタ校正後の AMN インピー
ダンスの補正後の推定値 corrAMNZ は，アダプタによらずほぼ同じ値になるので，このこと
から提案する S パラメータ法が有効であることが判る．予想通り，アダプタ A は AMN
インピーダンスの測定値が補正後の推定値に近いため，アダプタ B よりも優れていると
考えられる． 
図 3.12 に，アダプタ A に S パラメータ法と，オープン／ショート法および Kriz 法を
適用した場合の AMN インピーダンスの補正後の推定値 corrAMNZ を示す．この図から，オー
プン／ショート法，Kriz 法および S パラメータ法はほぼ同じ AMN インピーダンスの補
正結果を与えることが判る． 
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図 3.11 AMN インピーダンスの測定値および補正推定値 
（A: アダプタ A， B: アダプタ B） 
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3.6.4 S パラメータ校正法の不確かさ解析 
前項では，式(3.20)，式(3-22)および式(3-23)を用いて， P11S ，
P
31S および
meas
AMNS の測定値
から AMN インピーダンスの補正後の推定値 corrAMNZ がどのように推定されるかを示した．
本項では S パラメータ法によって得られる corrAMNZ の不確かさを求める． 
本校正法の測定パラメータは P11S ，
P
31S および
meas
AMNS なので，結合不確かさは次式で与
えられる．ただし， P31S は１に極めて近いので，この影響は考慮しない． 
( ) ( ) ( ) 2repeat2AMNS11222PS11212theor2measAMN eeeee +++= cc  (3-25) 
ここで， 
図 3.12 AMN インピーダンスの測定値および補正推定値 
（Spara: S パラメータ法， OS: オープン／ショート法， KR: Kriz 法） 
-2.5
-2.0
-1.5
-1.0
-0.5
0.0
0.5
1.0
0.01 0.10 1.00 10.00
ZAMNmeas
ZAMNcorr(EL)
ZAMNcorr(OS)
ZAMNcorr(KR)
Frequency  (MHz)
|∆
ZA
M
N
|  
(Ω
)
Adapter A
-3.0
-1.0
1.0
3.0
5.0
7.0
9.0
0.01 0.10 1.00 10.00
ZAMNmeas
ZAMNcorr(EL)
ZAMNcorr(OS)
ZAMNcorr(KR)
Frequency  (MHz)
∠
ZA
M
N
(d
eg
)
Adapter A
(a) 絶対値：国際規格（CISPR 規格）値からの差違 
(b) 位相：国際規格（CISPR 規格）値からの差違 
47 
 
theore は， FEKO シミュレーションによって得られる S パラメータ法の理論的不確かさ； 
P
S11e は， P11S 測定値に対応する測定不確かさで VNA のデータから推定される値； 
AMN
S11e は，
meas
AMNS 測定値に対応する測定不確かさで VNA のデータから推定される値； 
repeate は，
meas
AMNZ 測定の再現性に関連する不確かさ； 
であり，複素感度係数は以下のように次式等から得られる． 
P
11S および
P
31S の測定値は，例えば，30 MHz では 043.0007.0P11 jS += ，
109.0991.0P31 jS −= である．したがって， 1
P
11 <<S および 1
P
31 ≈S と仮定できる．そのた
め，式(3-20)は次式のように簡略化できる. 
( ) 11
1
21
2P
11
P
31
S
21
P
11
P
31
P
11S
11
≈




 −=
<<≈
+
=
SSS
S
S
SS
 
（3-26） 
したがって，式(3-22)は次式のように近似できる． 
( ) ( ) 2
P
11meas
AMN2S
11
S
11
S
11
meas
AMN
S
11
meas
AMNN
11
SS
SSSS
SSS −≈
+−
−
=  (3-27） 
上式の N11S を使って，AMN インピーダンスの補正後の推定値
corr
AMNZ は次式から得られ
る． 
( )N11N
11
N
11
0
corr
AMN 1
1 Sf
S
SZZ ≡
−
+
=  （3-28） 
N
11S に関する関数 f の導関数は，以下の式で与えられる． 
( ) ( )2measAMN
corr
AMN
2N
11
corr
AMN
N
11 1
2
1
2
S
Z
S
Z
dS
df
−
≈
−
=  (3-29） 
感度係数は，独立変数 P11S および
meas
AMNS に関する関数fの１階偏微分の複素係数である．
したがって，c1およびc2は次式のようになる． 
( )2measAMN
corr
AMN
P
11
N
11
N
11
P
11
1
1 S
Z
S
S
S
f
S
fc
−
≈
∂
∂
∂
∂
=
∂
∂
=  （3-30） 
( )2measAMN
corr
AMN
meas
AMN
N
11
N
11
meas
AMN
2
1
2
S
Z
S
S
S
f
S
fc
−
≈
∂
∂
∂
∂
=
∂
∂
=  (3-31) 
上式より 
( ) 122measAMN
corr
AMN
1 2,
1
cc
S
Zc =
−
=  (3-32) 
となる．上記の式を使用して，S パラメータ法によって得られる AMN インピーダンス
の補正後の推定値についての不確かさを計算した結果を表 3.4 に示す． 
表 3.4 から，S パラメータ法の不確かさは，従来の校正方法の不確かさよりも小さい
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ことが判る．この理由は，VNA 測定に於いては整合接続時における不確かさの方が短絡
接続時の不確かさよりも小さいことから，S パラメータ法が整合接続測定を行っている
のに対し，従来の校正法がアダプタの短絡終端接続を行っていることによる．  
 
表 3.4 アダプタ A の S パラメータ法における不確かさ（30 MHz） 
 
 
3.7 まとめ 
AMN インピーダンス測定に使用する AC-同軸アダプタの校正法については，これま
で，数件の調査しか報告されていなかった．さらに，アダプタの特性の影響を受けたAMN
インピーダンス測定に関する不確かさの分析はこれまでなかった．以上のような状況を
踏まえて，本研究では，不確かさ評価も含めて従来のアダプタ校正法の理論的および実
験的解析を行った．さらに，S パラメータ法と呼ばれる新しい校正法を提案した．その
結果，AC-同軸アダプタ校正に関して，以下のことが明らかになった． 
1）AMN インピーダンス測定の生データは，使用した AC-同軸アダプタの特性に強く
依存する． 
2）アダプタの影響の補正は不可欠であり，その補正量は周波数に比例して増大する． 
3）従来の AC-同軸アダプタ校正法の中で，オープン／ショート法と Kriz 法は AMN
インピーダンスの大きさと位相について同程度の推定値を与える． 
4) 対照的に，EL 補正法はかなり異なる推定値を生じる． 
5）本研究で提案した S パラメータ法は，アダプタの特性にかかわらず，ほぼ同じ AMN
インピーダンスの推定値を与える．なお，オープン／ショート法と同様の推定値
である． 
6）S パラメータ法は，従来の校正法よりも不確かさが小さいことが判った．これは， 
S パラメータ法がアダプタの短絡終端接続を使用しないことが原因である．さらに，
S パラメータ法は，2.4.3 節で説明したように，4 ポート同軸アダプタ（2 つの同軸
レセプタクルおよび接地ピンを備えた phase/neutral ブレード）をカバーする拡張性
の高い方法である． 
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第 4 章  不平衡擬似回路網の改良 
 
4.1 はじめに 
近年，マルチメディア機器の普及が著しいが，これらの機器の電話線や LAN ケーブ
ルのような通信線に流れる信号電流が妨害源となって，無線通信や放送の受信障害を発
生することがある．すなわち，マルチメディア機器自身や通信線の不平衡特性さらに負
荷の不平衡特性が原因となって，通信線を流れるディファレンシャルモードの信号電流
の一部がコモンモード電流成分に変換され，このコモンモード電流成分の電磁界が妨害
波源となって受信障害を引き起こす．このコモンモード電流成分は通信線伝導妨害波と
呼ばれている． 
通信線伝導妨害波の測定では，図 4.1 のように，供試装置（EUT）の通信ポート（Telecom 
port）に実際の通信線の不平衡特性を模擬する不平衡擬似回路網（Asymmetric artificial 
network: AAN）を接続して，通信線に流れるコモンモード電流Icomに比例する電圧VXを
妨害波測定器（Measuring receiver）で測定する[4.1]．なお測定中，EUTは図 4.1 の関連装
置（Associated equipment: AE）と通信を行っている． 
したがって，AANの重要な特性は，EUTポートから見たディファレンシャルモード・
インピーダンスZdiffと，EUTポートとグランド間のコモンモード・インピーダンスZcom，
さらに通信線の不平衡特性を表す縦電圧変換損（Longitudinal conversion loss: LCL）であ
る[4.2]．このうちZdiffはAEの入力インピーダンスで決定される．一方，ZcomとLCL特性は
国際規格（CISPR規格）によって厳密に定められている[4.2]．例えば，信号伝送速度 100 
MbpsのLANケーブル（Category 5）に関する周波数 150 kHz～30 MHzのAANは，表 4.1
の特性を満足しなければならない．なおAANに要求されるLCL特性は，信号線の信号伝
送速度の段階（Category）によって異なる．表 4.1 には，AEのコモンモード電流が測定
器に混入する度合いを示す分離度（Isolation），EUTの信号電圧がAEに到達するまでの損
失（Insertion loss），AANのEUTポートのコモンモード電圧Vcomと測定器の指示電圧VX間
の比，すなわち電圧分割係数（Voltage division factor : VDF）adivを示す． 
通常使用されている全てのAANは，国際規格（CISPR規格）にその回路網が図 4.2(a)
に示されているシャント型AAN（Shunt-type AAN）だけである[4.2]．このAANは，AE
から妨害波測定器に流入するAEのコモンモード電流を低減するコモンモード・チョーク
コイルL1と，EUTからのディファレンシャルモード信号電流が妨害波測定器に侵入する
のを防止するディファレンシャルモード・チョークコイルL2を有する．さらに抵抗Rは
AANのコモンモード・インピーダンスの要件を満たすように調整され，不平衡インピー
ダンスZUはLCL仕様を満たすように調整される． 
AANに要求される基本的特性として，測定器の指示電圧と電圧分割係数から計算され
るコモンモード電圧Vcomが通信線を流れるコモンモード電流Icomに比例し，かつ比例係数
がZcomに等しいことが保証されなければならない． 
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ところが，通常使用されているシャント型AANがこの特性を満足していないことを
NTTが報告した[4.3],[4.4]．さらに，NTTは通常使用されているAANの代わりに，コモン
モード電圧が信号線を流れるコモンモード電流に比例し，かつ比例係数がZcomに等しい
特性を持つ非対称トランスを組み込んだ図 4.2(b)に示す非対称トランス型AAN
（Asymmetric transformer-type AAN: AT-type AAN）を提案した[4.5]．この非対称トランス
型AANは，規定のLCLを満足するためにディファレンシャルモード・チョークコイルLC
のコイル巻数比を非対称 1:nに設定している．しかし，非対称トランス型AANで巻数比
が 1 に近接する高LCLを達成するためにはコイルの巻数を増やす必要があるため，必然
的にディファレンシャルモード・チョークコイルのコモンモード・インピーダンスが高
くなってAANのZcomを満足することが困難になってしまう側面を持っている． 
このような背景から，本研究では，AAN のコモンモード電圧測定値が通信線を流れる
コモンモード電流に比例するように工夫した改良シャント型 AAN を提案する[4.6]． 
すなわち，4.2 節では従来のシャント型 AAN の不完全な点を改良した改良シャント型
AAN の特長と，改良シャント型 AAN の設計理論および設計指針を示す．さらに 4.3 節
では改良シャント型 AAN の試作器の特性を示す．4.4 節では，EUT のコモンモード・イ
ンピーダンスが変化すると通信線を流れるコモンモード電流やコモンモード電圧測定値
がどのように変化するかについて述べる．さらに 4.5 節では，改良シャント型 AAN のほ
かに，従来のシャント型 AAN および非対称トランス型 AAN について，コモンモード電
圧の測定値とコモンモード電流の比について比較する． 
 
 
  
図 4.1 EUT の通信ポートにおける通信線伝導妨害波測定 
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表 4.1 Category 5 の通信線に対応する AAN の基本特性（CISPR 規格） 
Zcom 
150±20 Ω 
0±20 deg 
LCL at the EUT port 指定された曲線：1 MHz 以下で 55 dB±3 dB 
Isolation 
150 kHz-1.5 MHz: 35 dB-55 dB 
1.5 MHz-30 MHz: >55 dB 
Insertion loss <3 dB 
Voltage division factor：a
div
 9.5 dB(typically) 
 
 
 
4.2 改良シャント型 AAN の提案 
通常使用されているシャント型AANは，信号線の片線を不平衡インピーダンスZUで接
地して，規定のLCLが得られるようにZUを調整する．しかし図 4.2(a)から判るように，
ZUで発生したコモンモード電流IcomがZU側と測定器側に分かれて流れるため，コモンモ
ード電流と測定器の指示電圧VXが比例しないことは明白である．しかし，国際規格
（CISPR規格）に掲載されているため，長年にわたってこの型式のAANが用いられてき
た． 
これに対して筆者等は，従来のシャント型AANを少し変えた改良シャント型AAN
（Improved shunt-type AAN）を提案した[4.6]．改良シャント型AANのブロック回路図を
図 4.3 に示す．従来のシャント型AANは不平衡インピーダンスZUを筐体接地に直接接続
させていたが，改良シャント型AANはZUを測定器経路を経由して接地させた．その結果，
従来のシャント型AANはコモン電流の一部が測定器を通らずにZuを通して接地に流れ
てしまっていたのが，改良シャント型AANは全てのコモン電流が測定器を通して流れる
ようになり，コモン電流に比例したコモン電圧が測定できるように改善された．  
図 4.2 通常使用されているシャント型 AAN および非対称トランス型 AAN 
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改良シャント型AANの設計の概略を述べると，まず，並列抵抗Rと測定器の入力抵抗
RX（=50 Ω）およびディファレンシャルモード・チョークコイルL2のコモンモード・イ
ンピーダンスの和によってZcomの要求性能を満たす必要があるので，近似的にR=200 Ω
となる．さらに，不平衡インピーダンスZUを調節して，LCLの要求性能を満たさなけれ
ばならない．なお，コモンモード・チョークコイルL1の回路は図のような簡単な回路で
無く，より工夫して分離度と挿入損失の要求性能を満たす必要がある．なぜなら，分離
度を満足するために，コイルのインダクタンスを増やしてコモンモード・インピーダン
スを大きくすると，同時にディファレンシャルモード・インピーダンスも大きくなって，
挿入損失の要求性能を満たさなくなるからである．このため，コモンモード・チョーク
コイルL1に相当する回路は，製造メーカによって異なることが予想される．以下では，
ZcomとLCLに関する設計法を簡単に紹介する[4.6]． 
 
4.2.1 改良シャント型 AAN の設計理論 
図 4.3 の改良シャント型AANのEUTポートから見た主要部の等価回路を図 4.4 に示す．
この回路の回路網方程式は式(4-1)で表される．ここで，ZAEはEUTポートから見たAEの
インピーダンスで，コモンモード・チョークコイルL1の影響も含んでいる． 
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図 4.3 提案する改良シャント型 AAN 
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式(4-1)を解くことによってEUTポートから見たAANのZdiffとZcomは次式で与えられる． 
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(4-2) 
さらに，LCL は近似的に次式で示される． 
[ ]( )
U
AE0
2
U
2
AE0AEAEcom0AE
LCL
2
2
2
)2/(4
            
AELU
Z
RZZ
Z
RZZZZZZZ
ZZZ






−+−++
≈
 → >>>>α
 (4-3) 
通常，AANの特性インピーダンスはZ0=100 Ωであり，LCL測定ではAEポートにZ0を接
続するので，コモンモード・チョークコイルL1の影響を無視すれば，ZAE=100 Ωとなる．
また既に述べたようにR=200 Ωである．式(4-3)より，LCL=55 dBのAANについて次式が
得られる． 
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これより，近似値|ZU|≒9.3 kΩが得られる．ただし，この値は様々な近似を経て得られ
図 4.4 改良シャント型 AAN の主要部の等価回路 
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たものであるから，正確な値は実際にAANを回路網解析ソフトによってシミュレーショ
ン計算し，それに基づいて試作する必要がある． 
 
4.2.2 改良シャント型 AAN の設計指針 
以上の考察から LCL=55 dB の改良シャント型 AAN を設計すると以下のようになる． 
(1) 回路定数 R, C 
4.2 節で述べたように，R=200 Ωである．また，Cのインピーダンスは 150 kHz～30 MHz
でZcomより十分小さくなければならないから，例えばC=0.47 mFとする． 
(2) チョークL1, L2 
コモンモード・チョークコイルL1は，ZAEより十分小さなディファレンシャルモード・
インピーダンスを持ち，かつZcomより十分大きなコモンモード・インピーダンスを持
つ必要がある．これらの要求性能を満たすには，例えばL1=3.0 mH，結合係数k=0.9995
程度が適当と思われる．しかし，既に 4.2 節で述べたように，コモンモード・チョー
クコイルL1の回路は図 4.3 のような簡単な回路で無く，より工夫して分離度と挿入損
失の要求性能を満たす必要がある． 
逆に，ディファレンシャルモード・チョークL2は，ZAEより十分大きなディファレン
シャルモード・インピーダンスを持ち，かつZcomより十分小さなコモンモード・イン
ピーダンスを持つ必要がある．このため，例えばL2=0.1mH，結合係数k=0.999 程度が
適当と思われる． 
(3) 不平衡インピーダンスZU 
前項の理論考察より，LCL=55 dBの改良シャント型AANに対して kΩ 3.9U ≈Z が得ら
れたが，これは近似値であるため，回路シミュレータSpiceを用いてZUを検討した．
その結果，8.0 kΩ程度が最適値と思われる．また，LCLの要求性能は 1 MHz以下で 55 
dB，それより周波数が増すと減少して 30 MHzで 40 dBとなる．この周波数変化を満
足するには，ZUに並列で 2 pF程度のキャパシタを接続することが必要である． 
 
4.3 改良シャント型 AAN の試作と基本特性 
以上の設計指針および Spice 回路網解析に基づいて改良シャント型 AAN の試作を(株)
協立テクノロジーに依頼した．出来上がった試作器の特性について以下に述べる． 
試作AANのZcomとLCL特性を図 4.5 および図 4.6 に示す．これより，何れの特性も国際
規格（CISPR規格）を満足していることが判る．また，挿入損失と分離度を図 4.7 およ
び図 4.8 に示す．これらの特性から，試作AANは国際規格（CISPR規格）を十分に満足
していることが判る． 
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図 4.6 試作 AAN の縦電圧変換損（LCL） 
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図 4.7 試作 AAN の挿入損失 
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4.4 EUT のコモンモード・インピーダンスの影響 
AAN に関する国際規格（CISPR 規格）は表 4.1 の要求性能を指定しているのみで，回
路網の構成に関する規定は無い．ただし，回路網の具体例として図 4.2(a)の回路を示し
ている．したがって，表 4.1 の基本特性を満足すれば，如何なる回路でも認められてい
る．ただし，AAN の回路構成にかかわらず，同一 EUT に対して同じ測定結果が得られ
なければならない． 
そこで，例として図 4.9 の平衡な模擬EUT（Simulated EUT）に対する改良シャント型
AANの試作器の応答を調査した．ここで模擬EUTは，50 Ω :100 Ωのバラン，信号発生器
SG，さらにEUTのコモンモード・インピーダンスを変えるための可変抵抗REから構成さ
れる．通信線に流れるコモンモード電流Icomは電流プローブで測定し，コモンモード電
圧Vcomは妨害波測定器の指示値VXから次式で求める．ただし，adivは電圧分割係数である． 
)dB()VdB()VdB( divXcom aμVV +=m  (4-5) 
 
図 4.8 試作 AAN の分離度 
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模擬EUTの可変抵抗REを75, 150, 300 Ωに変化した時のコモンモード電圧Vcomとコモン
モード電流Icomの測定値を図 4.10 に示す．図から以下のことが判る． 
(1) 図 4.6 を参照すると，3 MHz以上でLCLが低下してAANの不平衡度が増すが，これ
と共に，コモンモード電流Icomが増大する． 
(2) 可変抵抗REが大きくなると模擬EUTのコモンモード・インピーダンスが増すが，こ
れと共にコモンモード電流Icomが減少する． 
(3) 図 4.10 のコモンモード電圧と電流の比を計算すると約 150 Ω (=43.5 dBΩ)となり，
Zcomにおおよそ等しい． 
 
 
  
図 4.9 模擬 EUT の通信ポートに関する試験 
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図 4.10 模擬 EUT の REを変えた時の Vcomおよび
Icomの測定値 (改良シャント型 AAN） 
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4.5 他の型式の AAN との比較 
図 4.9 の模擬 EUT を使って通常使用されているシャント型 AAN の応答[4.4]と非対称
トランス型 AAN の応答[4.5]を調べたので，その結果を図 4.11 および図 4.12 に示す．こ
れらの図と，図 4.10 の改良シャント型 AAN の応答を比較すると以下のことが判る． 
(1) 3 型式のAAN共に国際規格（CISPR規格）を満たしているため，コモンモード電流
Icomの値はほぼ同じである．なお，数dBの違いがあるが，これはZcomとLCL特性の違
いによるものと思われる． 
(2) 本研究が提案した改良シャント型AANは，非対称トランス型AANと同様に，Icom
が増すと共にVcomは増加する. 
(3) しかし，図 4.11 から判るように，従来のシャント型AANはVcomが減少するとIcomが
増す．これが従来のシャント型AANの致命的な欠陥である．例えば，EUTの許容値を
満足するための対策として，EUTのコモンモード・インピーダンスを低減してVcom
を低減することになるが，このことはEUTの信号線に流れるIcomを上昇させることに
なり，妨害波低減の本来の意図に合わない対策になる． 
(4) さらに，上記 3 種類のAANについて，コモンモード電圧とコモンモード電流の比
Vcom/Icomを計算した結果を図 4.13 に示す．赤線が改良シャント型AANの特性，青線が
非対称トランス型AANの特性，黒線が従来のシャント型AANの特性である．Zcomすな
わちVcom/Icomの値は，EUTのコモンモード・インピーダンスの抵抗成分REが変化して
も約 150 Ω (=43.5 dBΩ)に等しくなければならないが，従来のシャント型AANの値は
大きく変化している． 
 
 
 
図 4.11 模擬EUTのREを変えた時のVcomおよび Icom
の測定値 （シャント型 AAN） 
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4.6 まとめ 
AANの基本的特性として，測定器の指示電圧VXから得られるコモンモード電圧Vcom
がEUTの信号線を流れるコモンモード電流Icomに比例し，かつ比例係数がZcomに等しいこ
とが保証されなければならない．ところが，通常使用されているシャント型AANはこの
図 4.12 模擬EUTのREを変えた時のVcomおよび
Icomの測定値 （非対称トランス型 AAN） 
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図 4.13 模擬 EUT の REを変えた時の Vcomおよび Icomの比 
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特性を満足していないことが指摘されていた[4.3],[4.4]．その対策として非対称トランス
を用いた新しいAAN（AT-type AAN）が開発された[4.5]．しかし，この非対称トランス
型AANには欠点があるため，本研究では改良シャント型AANを提案した． 
すなわち本研究では，改良シャント型 AAN の設計法を導出し，その設計法に基づく
試作器を製作し，その特性を検討した．その結果，以下のことが判った． 
(1) 試作した改良シャント型AANは国際規格（CISPR規格）の要求性能を十分に満たし
ている．また，コモンモード電圧と電流の比の値は約 150 Ω (=43.5 dBΩ)で，ほぼZcom
に等しい． 
(2) 改良シャント型AANは，EUTのコモンモード・インピーダンスに関係なく，Icomが
増すと共にVcomは増加する. 
 
さらに，通常使用されている従来のシャント型 AAN と既に発表されている非対称ト
ランス型 AAN，および今回開発した改良シャント型 AAN について，模擬 EUT に対す
る応答を比較した．その結果，以下のことが判った． 
(3) 3 型式のAAN共に国際規格（CISPR規格）を満たしているため，コモンモード電流
Icomの値はほぼ同じであった．なお，数dBの違いがあるが，これはZcomとLCL特性の
違いによるものと思われる． 
(4) 開発した改良シャント型AANと非対称トランス型AANはIcomが増すとVcomは増加す
るが，従来のシャント型AANはIcomが増すとVcomが減少する．すなわち，VcomはIcom
に比例しない．これが従来のAANの致命的な欠陥である．例えば，EUTの許容値を
満足するための対策として，EUTのコモンモード・インピーダンスを低減してVcom
を低減することになるが，このことはEUTの信号線を流れるIcomを上昇させることに
なり，妨害波低減の本来の意図に合わない対策になる． 
 
  
63 
 
4.7 参考文献（第 4 章） 
[4.1] CISPR 32 ed. 2.0: Electromagnetic compatibility of multimedia equipment - Emission 
requirements, 2015. 
[4.2] CISPR 16-1-2, ed. 2.0: Specification for radio disturbance and immunity measuring 
apparatus and methods - Part 1-2 Radio disturbance and immunity measuring apparatus - 
Ancillary equipment - Conducted disturbances, 2014. 
[4.3] N. Hirasawa, Y. Suzuki, and Y. Akiyama, “Comparison of common mode disturbances 
measured by using different types of impedance stabilization networks”, Proc. APEMC 
2011, S-We3-4, 2011. 
[4.4] N. Hirasawa, K. Takaya, Y. Akiyama, F. Amemiya, A. Sugiura, and O.Wada, “Technical 
problems of the shunt-type asymmetric artificial network”, IEEE Trans. Electromagn. 
Compat., Vol. 58, No. 5, pp. 1526-1534, 2016. 
[4.5] N. Hirasawa, K. Takaya, Y. Akiyama, F. Amemiya, A. Sugiura, and Y. Kami, “Design 
method for the asymmetric artificial network with an asymmetrical transformer”, IEEE 
Trans. Electromagn. Compat., Vo.l. 56, No. 4, pp. 903-911, 2014. 
[4.6] T. Shinozuka, K. Fujii, A. Sugiura, and O. Wada, "Theoretical design of an improved 
shunt-type AAN", IEICE Com. Ex. Vol. 6, No. 1, pp. 11-16, 2017. 
 
  
64 
 
第 5 章  ループアンテナシステム測定法の高精度化 
 
5.1 はじめに 
電気・電子機器からの放射妨害波の測定では，一般に屋外の測定場あるいは電波暗室
で電磁界強度を測定する．しかし，この方法は広い測定場や電波暗室などの高価な施設
を必要とし，さらに測定に長時間を要するため不便である．このため，主に磁界を発生
する電磁調理器などの 30 MHz 以下の妨害波を測定するために，直径 2～4 m の大型ルー
プアンテナ（Large loop antenna: LLA）を直交 3 軸に組み合わせたループアンテナシステ
ム（Loop antenna system: LAS）を用いる磁界測定法が 1990 年頃に開発された[5.1]． 
LAS 測定法の概要を図 5.1 に示す．LAS を構成する LLA は同軸ケーブルで作られた大
型ループアンテナで，図 5.2 に示すように対向した 2 カ所で外導体が取り除かれて gap
を形成し，この gap でケーブルの内導体と外導体が 50 Ω の抵抗で接続されている．LAS
測定法は，LAS の中心に置かれた EUT の妨害波磁界によって LLA の同軸ケーブル内導
体に誘起する電流を測定する方法である[5.2]． 
LAS 測定法の基本的な特性は文献[5.1]で検討されている．しかし，その検討モデルは
実際の LAS とは異なって LLA が 1 個で，かつ gap が 1 個の 1-gap LLA に関する検討結
果が主であり，実際の 3個の LLAで構成される LAS法の特性が十分反映されていない．
さらに，LAS 法の基本特性を導出した従来の理論解析では，LLA 導体に流れる電流を一
定と仮定して，EUT の大きさや位置が測定値に及ぼす影響を計算している．しかし，こ
の仮定は低周波用の解析であり，直径 2 m の LLA の場合その周囲長は約 6.3 m になるた
め，この周囲長が波長 λ の 1/10 程度になる周波数 5 MHz 以上では適切でない．このた
め本研究では，以下のように検討して正確な LAS 法の特性を明らかにする[5.3],[5.4]． 
（１）LLA に流れる電流を一定と仮定しないで，電磁界解析ソフト NEC2 や FEKO を使
用して LAS 法の特性を解析する． 
（２）実際の LAS を模擬するために，直交 3 軸の LLA の応答について解析する．なお，
検討対象の LLA は，最も広く使用されている直径 2 m の 2-gap LLA とする． 
（３）放射妨害波の許容値は，EUT から距離 10 m あるいは 30 m 以遠の受信障害を低減
する目的で設定されている．このため本研究では，距離 30 m における磁界強度が一
定値となる EUT を対象として，EUT の寸法や位置が LAS 測定法に及ぼす影響を明
らかにする．さらに，EUT の電源線に流れる不平衡電流の影響も明らかにする． 
すなわち，5.2 節では LAS 測定法の理論解析を行い，EUT 電磁界による LAS 出力の関
係を示す．さらに，本研究の電磁界解析手法の妥当性を実測結果で確認する．そして，
本解析手法を用いて EUT を電気的・磁気的微小波源と模擬した際の LAS の応答を 5.3
節で調べ，LAS 測定法に適した EUT の寸法と配置を 5.4 節で明らかにする．さらに 5.5
節では，LAS 測定法における EUT 電源線などの接続線の影響を明らかにする． 
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5.2 LAS 測定法の理論解析 
LASは図 5.1 に示す構造をしており，図 5.2 に示す直径DLLAの 3 個のLLAで構成されて
いる．個々のLLAは 2 個のgapを持つ同軸ケーブルで構成され，gap部では同軸ケーブル
内導体と外導体間が 50 Ωで終端されている．さらに，2 個のgapの中間位置の同軸ケーブ
ル内導体に電流プローブが取り付けられており，内導体を流れる電流をLLA出力として
測定する．LAS測定法は，3 個のLLA出力値の最大値を妨害波測定値とする． 
LLA 出力値は，EUT の電磁界によって LLA の gap 部に誘起される電圧・電流値と，
LLA 同軸ケーブル内を伝搬する電圧・電流の gap における値を等しく置くことによって
導出できる[5.3]． 
 
図 5.1 ループアンテナシステム法（LAS 法） 
図 5.2 ラージループアンテナの構造 
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5.2.1 同軸ケーブルの gap における電圧 
付録Aに示す理論解析から，「LLAは外導体に等しい直径を持つ固形導体ループアンテ
ナで，gapにおいて当該gapとその両隣のgap電流で決まる電圧降下を生じる」とモデル化
できる．すなわち，図 5.2 に示すLLAの同軸ケーブルのgap 1, gap 2 における電圧降下V1, 
V2および同軸ケーブル外導体に流れる電流I1, I2の間には，以下の関係式が成り立つ． 
( ) ( )[ ]
( ) ( )
( )
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の直径
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(5-1) 
さらに，電流プローブによって測定される同軸ケーブル内導体を流れる電流，すなわ
ち LLA 出力は次式で与えられる． 
( )
( ) ( ) 1TCTC
T
LLA −−−+
+
=
TRRTRR
IIR
I ji  (5-2) 
なお付録Aでは，より一般的に解析するためにLLAにgapがN個ある場合を扱い，m番
目のgap mに流れ込む大型ループアンテナエレメントの外導体表面電流をI2m-1, I2mと区別
した．しかし，I2m-1= I2mであることが証明されたので，本節では，gap mの電流をImで表
現する． 
 
5.2.2 EUT 電磁界によって gap に誘起する電圧 
EUT の電磁界によって LLA の gap に誘起する電圧・電流については，電磁界解析手
法であるモーメント法を用いて検討する．本研究では区分三角関数展開による電磁界解
析ソフト NEC2 および FEKO を用いる． 
本研究では，EUTを送信ループアンテナあるいは送信ダイポールアンテナで模擬する．
また，LLAを構成するループエレメントは完全導体とし，同軸ケーブルRG223/Uを想定
して線半径a=1.98 mm，波長短縮率 66 %とし，ケーブルのポリ塩化ビニル被覆の影響を
無視する．なおポリ塩化ビニル被覆の影響をFEKOで評価したが，その影響は直径 2 m
のループアンテナの入力インピーダンスの差違ΔZinに換算して 1 MHzで 20log(ΔZin)= 
0.02 dB，10 MHzで 0.06 dBとなり無視できることが判った． 
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さらに，模擬波源および LAS を 7 個のポートからなる回路網として解析する．すなわ
ち，送信ループあるいは送信ダイポールの励振源（ポート１）と，図 5.1 の LLA-Z の gap 
Z1, gap Z2（ポート２, ポート３），LLA-X の gap X1, gap X2（ポート４, ポート５），LLA-Y
の gap Y1, gap Y2（ポート６, ポート７）である． 
7 個のポートにおける電圧，電流には以下のアドミタンス行列 Y で関係づけられた行
列関係式が成り立つ． 
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上式のアドミタンス行列要素Y ijは，ポートjだけに電圧 1 Vを印加して他のポートを短
絡した回路をモーメント法で解析してポートiの電流を求めれば，式(5-4)から求められる．
ただし，要素Y ijの値はEUTの等価波源の位置と特性に依存する． 
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式(5-3)をインピーダンス行列 Z で表すと， 
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 (5-5) 
となる． 
次に妨害波源をLAS内部に設置した場合にgapに誘起する電流を求める．すなわち，起
電力Vg0，内部インピーダンスZSの妨害波源で励振したときLASに流れる電流がI1,････I7
であったとすると，LLAのgapには式(5-1)に示す電圧降下が生じるので，次式が得られる． 
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(5-6) 
式(5-5)と式(5-6)を連立させて解くと以下の式が得られる． 
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(5-7) 
すなわち，LLA の gap 部の電流 I は，電磁界解析によって得られるインピーダンス行
列 Z と LLA ケーブルの伝送方程式のパラメータを使った行列から求められることが判
る．さらに式(5-2)によって，電流プローブ位置の電流値，すなわち LLA 出力を求めるこ
とができる． 
 
5.2.3 電磁界解析の妥当性 
前項で述べた本研究の電磁界解析手法の妥当性を確認するため，以下ではプローブ位
置の LLA 出力電流値の計算結果を実測値と比較する． 
国際規格（CISPR 規格）は，LAS 測定装置の特性を確認する手段として，EUT の代わ
りに長さ 1.5 m のバラン・ダイポールアンテナ（図 5.3）を送信源とし，LLA 出力電流に
対する送信アンテナの励振電圧の比（特性係数：Validation factor）を測定し，理論値と
+/-2 dB 以内で合致することを要求している[5.2]． 
 
 
通常使用されている LAS の特性係数の実測値と NEC2 および FEKO を用いた本研究
の電磁界解析手法による解析結果との比較を図 5.4に示す．図から，FEKOの結果は 9 kHz
～30 MHz まで実測結果と良く一致しており，本解析手法の妥当性が確認できた．しか
し NEC2 の結果は，約 150 kHz 以下の周波数帯で実測結果と乖離しており，NEC2 はこ
の周波数帯では誤差が大きくて使用できないことが判った．すなわち NEC2 では，ルー
図 5.3 バラン・ダイポールアンテナ 
Balun dipole 10 cm
1.5 m
Coaxial cable
BNC connector
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プエレメントを多数のセグメントに切り分けてセグメント間のインピーダンスを要素と
する行列 Z を求めるが，低周波になると行列要素が殆ど等しくなって，逆行列が発散す
るため解が不安定になる．これに対して FEKO では，この発散を回避する方策がとられ
ている．したがって以下では，150 kHz 未満の電磁界解析には FEKO を用い，150 kHz
以上の解析にはパラメータ変更が容易な NEC2 を用いる． 
図 5.4 には，国際規格（CISPR 規格）の理論値[5.2]も合わせて示したが，その理論値
は，実測値および FEKO, NEC2 計算値と約 2 dB 程度の違いがある．この原因は，実測
値と FEKO, NEC2 計算値は，国際規格（CISPR 規格）に則って図 5.3 に示すバラン・ダ
イポールアンテナを送信源とした LAS で実測および計算したものであるが，国際規格
（CISPR 規格）理論値は送信源を微小磁気ダイポールとして，かつ 1 個の LLA の応答を
計算したからである[5.5],[5.6]．なお，我が国からこの国際規格（CISPR 規格）の不備を
指摘・提案した結果[5.7]，現行のCISPR理論値を改正する方向で審議が進んでいる[5.8]． 
 
 
5.3 微小妨害波源に対する LAS の応答 
LAS で測定する EUT には，主に磁界を発生する装置と電界を発生する装置があるが，
その実効的な波源の特性や位置は様々で不明である[5.9]．このため，本節では，磁気的
EUT の代わりに直径 10 cm の微小ループアンテナを，また電気的 EUT の代わりに長さ
10 cm の微小ダイポールアンテナを用いる． 
図 5.1 に示す座標系でループ波源をLAS中心に置き，ループ面をxy平面上に配置した
場合，およびダイポール波源をLAS中心に置き，x軸上に配置した場合のLAS出力の計算
結果を図 5.5 に示す．ただし両波源の起電力は，5.1 節で述べた国際規格（CISPR規格）
の妨害波許容値の根拠に基づいて[5.10],[5.11]，周波数によらずy=30 mにおける磁界強度
図 5.4 LLA の特性係数 
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がHz=1 A/mに等しくなるように調整した．なお，図 5.5 の縦軸のLAS出力は 9 kHzにおけ
るループ波源に対するLLA-Z出力を基準に表示した． 
この図から以下のことが判る． 
(a) ループ波源：送信ループは xy 平面内にあり磁界は z 方向であるため，LLA-Z の出
力が顕著になる．ただし，高周波になるとループ電流の不均一性からダイポールモー
ドの電流成分が発生し，さらに大地面反射による電磁界によって xy 面と直交する
LLA-X にも低レベルの出力を発生する． 
(b) ダイポール波源：30 m 遠方における磁界強度はループ波源の場合と等しいにもかか
わらず，ダイポール波源に対する LLA-X の出力は，ループ波源の LLA-Z の出力に比
べて 30 dB 以上小さい．この理由を以下に簡単に記す． 
30 MHz で長さ D=10 cm の電気ダイポール（x 軸上）と直径 D=10 cm のループ（x-y
面内）の遠方界磁界強度は，波源電流を I，距離を y として 
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 (5-8) 
で近似できる．ここで，c は光速．したがって，同じ磁界強度を発生する場合，ダイ
ポールの波源電流はループの波源電流に比べて約 26 dB 小さい．さらに，大地面の反
射およびダイポール波源やループ波源に関する LLA の感度を考慮すれば，図 5.5 のよ
うにダイポール波源に対する LLA 出力値は，ループ波源に対する LLA 出力値に比べ
て約 30 dB 低くなる．なお，ダイポール波源によって生じる LLA 出力は，大地面下
の鏡像ダイポールの磁界によって発生したものである． 
(c) 距離 30 m は周波数 1.5 MHz の波長の約 1/2πに相当するため，この周波数近辺で遠
方界と近傍界の境界となり，図 5.5 の周波数特性に変曲点が表れる． 
以上の結果から，磁気的 EUT と電気的 EUT の距離 30 m における磁界強度が同じであ
っても，電気的 EUT の LAS 出力は極めて小さくなるため，LAS 測定法は電気的 EUT の
妨害波測定には適していないと言える． 
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5.4 LAS 測定法に適した EUT の寸法と位置 
5.4.1 EUT の大きさ 
国際規格（CISPR規格）では，EUTが磁気的波源か電気的波源にかかわらず，「EUTと
LLA導体は距離DLLA×0.1 以上離すこと」を規定している[5.2]．ここでDLLAはLLAの直径
である．すなわち，直径 2 mのLLAの場合，EUTの大きさは最大 1.6 m以下となる．この
根拠は，文献[5.1]の検討では「直径 1.6 mのループ波源に対するLLA出力が，同じ遠方磁
界強度を生じる微小ループ波源のLLA出力の+/-3 dBに収まる」ことに由来している．こ
のため以下では，この検討結果の妥当性を検証する． 
30 m遠方の磁界強度がHz=1 A/mになるループ波源およびダイポール波源について，そ
の大きさD（ループの場合は直径，ダイポールの場合は長さ）を 0.1 mから 1.8 mまで変
えた時のLAS出力をD=0.1 mの場合のLAS出力で正規化した結果を図 5.6 に示す． 
図 5.5 微小ループおよび微小ダイポール波源に対す
る LAS 出力（30 m 遠方の磁界強度一定） 
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図 5.6 から，LAS 中心に置かれた EUT の大きさが 1.5 m までの磁気的あるいは電気的
波源であれば+/-3 dB 以下の偏差で LAS 測定法が適用できることが判る．ただし，次項
で述べる検討結果から，EUT の大きさは 1.0 m 以内であることが望ましい． 
 
5.4.2 EUT の位置 
30 m遠方の磁界強度がHz=1 A/mになる微小ループ波源（直径 10 cm）および微小ダイ
ポール波源（長さ 10 cm）の位置をLAS中心からy方向にΔyおよびz方向にΔzずらした場
合のLAS出力を，波源がLAS中心に有る場合のLAS出力で正規化した結果を図 5.7 および
図 5.8 に示す． 
 
図 5.6 波源寸法による LLA-Z または LLA-X 出力の変化 
図 5.7 ループ波源位置に対する LLA-Z 出力の変化 
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図 5.7に示すように微小ループ波源の位置がLAS中心から 50 cmを超えると+/-3 dB以
上の差違が生じることが判る．すなわち，磁気的波源の EUT の妨害波を LAS で測定す
る場合，LAS 中心から 50 cm 以内に EUT を設置することが望ましい． 
既に前項で，LAS 中心に置かれた EUT の寸法は 1.5 m まで許されることを示した．し
かし，一般に EUT 内部の波源の位置は不明であることを考慮すると，磁気的波源の EUT
を+/-3 dB 以内の差違で再現性のある測定をするには，EUT の大きさを 1 m 以内にすべ
きであることが判る． 
一方，微小ダイポール波源の場合は，図 5.8 に示すように，波源の位置が中心から 0.5 
m 以内であっても LAS 出力は 10 dB 以上変化することが判る．このため，電気的波源の
EUT を LAS で測定する場合は，EUT の設置位置によって測定値が大きく変化する．し
たがって，再現性の良い測定が困難であることが判る．このような欠点があるにも関わ
らず LAS 測定法が蛍光灯などの電気的妨害波源の測定に用いられてきた理由は，従来の
屋外における放射波測定に比べて測定が非常に容易なためである[5.9]． 
 
5.5 EUT 接続線の配置 
電源線あるいはLAS外部に置かれた補助装置との接続線を有するEUTの妨害波をLAS
で測定する場合，それらの線はLAS球面から引き出され，電源や補助装置に接続される．
このような接続線の引き出しについて国際規格（CISPR規格）では以下のように定めて
いる[5.2],[5.9]．すなわち，「接続線は束ねて図 5.9 に示す球面三角形内を通過させ，LLA
導体と 0.4 m以内に近づけてはならない．しかしEUTの接続線を伝搬する伝導妨害波が許
容値を満足すれば，接続線の配置は重要では無い」．この規定は，5.4.1 項で述べた規定
「EUTとLLA導体は距離DLLA×0.1 以上離すこと」に基づいて，DLLAの最大値 4 mを想定
して決められたものである． 
図 5.8 ダイポール波源位置に対する LLA-X 出力の変化 
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上記の規定の妥当性を確かめるために，本節では 3個の LLAからなる LASについて，
接続線を流れる平衡（ディファレンシャルモード）電流成分，不平衡（コモンモード）
電流成分による LAS の応答を電磁界解析して，上記の接続線配置に関する規定が妥当で
あるか否かを検証する． 
電磁界解析モデルでは，接続線として EUT の電源線を対象とし，EUT を図 5.10 に示
すように LAS 中心に置かれた直径 30 cm の送信ループで模擬して，これを電源線を介し
て擬似電源回路網（AMN）に接続した．なお AMN との接続によって，電源線の 2 線そ
れぞれは並列インピーダンス 50 Ω/50 μH+5 Ω で終端することになる．また，送信ループ
は xy 面内に配置され，印加電圧は AMN 端子に許容値に相当する電圧（周波数によって
異なるが，約 1 mV)を生じるように設定した． 
図 5.9 の LLA 導体から 40 cm 離れた球面三角形の範囲は，電源線を俯角 45 度で引き
出した場合，方位角は 32.5 度～57.5 度の範囲となる．したがって，EUT の電源線を LLA-X
に 45 度, 32 度, 5 度まで近づけた時，電源線に流れる電流の変化および LAS 出力を NEC2
で計算した．ただし，解析対象とした送信ループの給電点の配置は，図 5.10 に示すよう
に，(i) 給電点を電源線に対称に配置した場合（平衡給電）と，(ii)給電点を電源線に対
して非対称に配置した場合（不平衡給電）である． 
 
 
図 5.9 接続線が通る球面三角形 
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5.5.1 電源線を流れる妨害波電流 
電源線に流れる妨害波電流の平衡・不平衡成分が LAS 測定法の測定値にどのように影
響するかを検討するに当たって，まず，図 5.10 の AMN 端子に電源線伝導妨害波許容値
相当の電圧を発生するように送信ループの印加電圧を調節した．また，電源線が LAS 球
面と交差する点に流れる電流成分を求めるために，図 5.10 のように電源線にポート８，
およびポート９を追加し，LAS 測定系を 9 個のポートからなる回路網として電磁界解析
した．その結果を図 5.11 に示す．なお，平衡給電の場合，近接する LLA との相互作用
によって電源線に不平衡電流が僅かに流れる場合があるが，平衡成分に比べて 60 dB 以
下であったため平衡成分のみを図示した．また図 5.11 で，500 kHz と 5 MHz でグラフに
変曲点や段差が現れるが，これは電源線伝導妨害波の許容値がこれらの周波数で変化す
るためである． 
図 5.10 EUT と電源線の解析モデル 
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これらの結果から以下の結論が得られた． 
(a) 平衡な EUT あるいは不平衡な EUT に関わらず，電源線を LLA-X に 45 度から 5 度
まで近づけても，平衡電流成分は変化しない． 
(b) 平衡な EUT では，平衡電流成分が支配的であり，この平衡成分が送信ループの磁
界を発生する 
図 5.11(a) 送信ループに平衡給電した時の電源線に
流れる平衡電流成分 
図5.11(b) 送信ループに不平衡給電した時の電源線に
流れる平衡電流成分および不平衡電流成分 
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(c) 不平衡な EUT では，低周波数領域で平衡電流成分が支配的である．しかし，給電
点から平行電源線上の任意の点までの伝搬路長が左右の線路によって異なるので，周
波数と共に不平衡電流成分が増加して，平衡成分と同程度になることがある．したが
って，不平衡成分による LAS 出力への影響が予想される． 
 
5.5.2 電源線を流れる妨害波電流による LAS 測定法への影響 
図5.10に示すように，送信ループがLAS中央においてxy面内に配置されているため，
Z 方向の磁界成分が極めて強く，基本的に LLA-Z 出力が LLA-X や LLA-Y 出力に比べて
支配的である．ただし，電源線が LLA-X 導体や LLA-Y 導体に近接すると，電源線を流
れる電流によって LAS 出力が変化する可能性がある． 
このため，本項では電源線を LLA-X に方位角で 45 度，32 度，5 度と近づけた場合の
LAS 出力を NEC2 によって解析した．その結果，送信ループが平衡給電されている場合
の LLA-Z と LLA-X 出力を図 5.12(a)に，不平衡給電されている場合の LLA-Z と LLA-X
出力を図 5.12(b)に示す．なお参考のために，電源線が無い送信ループ単体による LLA-Z
出力も示す．また図 5.12 で，500 kHz と 5 MHz でグラフに変曲点や段差が現れるが，こ
れは電源線伝導妨害波の許容値がこれらの周波数で変化するためである． 
これらの図から以下の結論が得られた． 
(a) 図 5.12(a)より，平衡な EUT では，電源線が LLA-X 導体や LLA-Y 導体に余り近づ
かない場合，LLA-Z 出力が支配的であり，電源線を流れる電流の影響は無いことが判
る．しかし電源線が LLA 導体に 5 度まで近接すると，LLA-Z 出力は変化しないが，
LLA-X 出力や LLA-Y 出力が顕著に上昇し，LLA-Z 出力を超えることがある． 
すなわち，EUT が電源線伝導妨害波の許容値を満足していても，電源線が LLA-X 導
体や LLA-Y 導体に極端に近接すると，これらの LLA 出力が特に 3 MHz より低い周波
数帯で上昇し，LLA-Z 出力を超えることがある．これは，電源線と LLA 導体が近接
したため，電源線と LLA 導体との容量性結合が無視できなくなるためと思われる．し
たがって，国際規格（CISPR 規格）の規定「EUT の伝導妨害波が許容値を満す場合は，
接続線の配置は重要では無い」は妥当ではない． 
(b) 図 5.12(b)より，不平衡な EUT では，電源線伝導妨害波の許容値を満足していても，
電源線が LLA-X 導体や LLA-Y 導体に極端に近接すると，これらの LLA 出力が特に
3MHz より低い周波数帯で LLA-Z 出力を超えることがある．また 20 MHz 以上では，
電源線が LLA-X や LLA-Y に近づかなくても，LLA-X や LLA-Y 出力が送信ループの
磁界による LLA-Z 出力を超えることがある．すなわち，不平衡な EUT の場合，電源
線が規定の球面三角形内を通っていても，電源線に流れる不平衡電流成分が LAS 測
定に無視できない影響を与えることがあると思われる． 
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5.6 まとめ 
実際の LAS を模擬した精密なモデルでモーメント法による電磁界解析を行い，LAS
法の基本特性を確認すると共に，EUT の大きさ，EUT の配置，電源線等の接続線の影響
を検討して，LAS 測定法の高精度化を図った．その結果，以下のことが判った． 
（１）EUT の放射妨害波の評価は，EUT から 30m あるいは 10m 遠方の受信障害を防ぐ
ことが目的である．30m あるいは 10m 遠方の磁界強度が同じ EUT を LAS 法で測定
した場合，磁気的 EUT は感度良く測定できるが，電気的 EUT の LAS 出力は極めて
小さくなる．従って，LAS 法は磁気的波源の EUT の妨害波測定には有効であるが，
電気的波源の EUT に対しては過小評価するので適しない．  
図 5.12(a) 送信ループに平衡給電した時の LAS 出力 
図 5.12(b) 送信ループに不平衡給電した時の LAS 出力 
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（２）磁気的波源の EUT を+/-3 dB 以内の差違で再現性のある LAS 測定をするには，EUT
の大きさを 1 m 以内にすべきである． 
（３）電気的波源の EUT を LAS 測定する場合は，EUT の設置位置によって測定値が大
きく変化するため，再現性の良い測定が困難である． 
（４）EUT が電源線伝導妨害波の許容値を満足していても，電源線が LLA-X 導体や
LLA-Y 導体に極端に近接すると，これらの LLA 出力が低い周波数帯で上昇し，
LLA-Z 出力を超えることがある．したがって，CISPR 規定の「EUT の伝導妨害波が
許容値を満す場合は接続線の配置は重要では無い」とすることは妥当ではない． 
（５）さらに，不平衡な EUT の場合，電源線が規定の球面三角形内を通っていても，電
源線に流れる不平衡電流成分が LAS 測定に無視できない影響を与えることがある． 
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第 6 章  結論 
 
近年，周波数 10 kHz から 30 MHz のスイッチング電源を利用する電気・電子機器が著
しく増加しているため，30 MHz 以下の妨害波による電磁干渉が懸念されている．本研
究では，これらの妨害波の測定精度を向上することを目的として，電源線伝導妨害波を
測定するための擬似電源回路網の厳密解析，通信線伝導妨害波の測定に用いる改良型不
平衡擬似回路網の提案，および 3 軸ループアンテナによる妨害波測定法の高周波対応を
行い，30 MHz 以下の妨害波測定機器および測定法の高精度化を実現している． 
 
第 2 章では，電源線伝導妨害波の測定に用いる擬似電源回路網（AMN）の特性測定に
S パラメータを用いることを提案した．まず，S パラメータを用いて AMN の各ポートの
電圧・電流を行列関係式で表現した厳密式を導出した．そして，AMN インピーダンス，
電圧分割係数，分離度等の AMN 基本特性を表す厳密式と逐次近似法で導出した近似式
を示した．さらに，近似式を厳密式と比較した結果，近似式が有効であることを示した．
そして，通常使用されている V 型 AMN の S パラメータを実測し，その実測結果と近似
式を用いて AMN 基本特性を詳細に検討した．その結果，AMN インピーダンスは，電源
ポートや EUT ポートの非測定端子を開放や短絡（|Γ|=1）すると，1～2 %程度変動する
ことを示し，測定精度を向上するには電源ポートや EUT ポートの非測定端子を整合終端
すべきであることを明らかにした．また，測定器ポートの終端条件（|Γ|=0.09）によっ
て 1 %程度変化することを示し，測定器の VSWR は国際規格の許容範囲 1.2 より更に小
さい方が望ましいことを明らかにした．さらに，EUT の反射係数は通常不明であるが 1
に近くなると，非測定 EUT ポートの妨害波が測定器に混入して測定誤差が 1 dB 近くに
増大することを示し，電源線伝導妨害波測定における測定不確かさに電源線間結合に起
因する不確かさを含めるべきであることを明らかにした． 
  
第 3 章では，AMN インピーダンス測定に用いる AC-同軸アダプタの校正法について
理論的および実験的に解析を行うと共に，新しい S パラメータ法を提案した．すなわち，
AMN インピーダンス測定の生データは，使用した AC-同軸アダプタの特性に強く依存
するため，アダプタを校正し，アダプタの影響を補正することが不可欠であることを明
らかにした．従来のオープン／ショート校正法と Kriz 校正法は AMN インピーダンスの
測定において同程度の補正値を示すが，電気長補正法はかなり異なる値であることが判
った．さらに，4 ポートの AC-同軸アダプタにも適用できる S パラメータ校正法を提案
した．この方法は，オープン／ショート校正法と同様の AMN インピーダンス推定値を
示すと共に，アダプタの特性にかかわらずほぼ同じ推定値を示す拡張性が高い校正法で
あることを実証した．さらに，従来検討されていなかった各校正法の不確かさ評価を行
い，提案した S パラメータ校正法が従来の校正法よりも不確かさが小さい優れた校正法
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であることを明らかにした． 
  
第 4 章では，通信線伝導妨害波の測定に用いる不平衡擬似回路網（AAN）について，
現在使用されているシャント型 AAN はコモンモード電圧の測定値と実際に通信線に流
れるコモンモード電流が比例しないという重大な欠陥があるため，新たな改良シャント
型 AAN を提案・開発した．まず，改良シャント型 AAN の回路解析を行い，その設計法
を検討し，それに基づいて試作器を製作した．試作した改良シャント型 AAN は AAN に
求められているコモンモード・インピーダンスおよび縦電圧変換損（LCL）の国際規格
を十分に満たしていることが判った．また，コモンモード電圧とコモンモード電流の比
の値は約 150 Ωで，AAN のコモンモード・インピーダンスに等しいことが判った．さ
らに，通常使用されているシャント型 AAN と近年開発された非対称トランス型 AAN お
よび本研究提案の改良シャント型 AAN について，模擬 EUT に対する応答を比較した．
その結果，本研究が提案した改良シャント型 AAN と非対称トランス型 AAN は，コモン
モード電圧と通信線に流れるコモンモード電流が比例していることを実証した． 
 
第 5 章では，妨害波磁界測定法の一種であるループアンテナシステム（LAS）測定法
について，従来の不十分な解析モデルではなく，実際の LAS の構造を模擬した精密な
LAS モデルでモーメント法による電磁界解析から基本特性を理論解析し，LAS 法の高精
度化を実現した．まず，LAS 内部に設置された EUT が発生する磁界と LAS の大型ルー
プアンテナ内導体に誘起する電流測定値の関係を，伝送方程式とモーメント法を用いた
電磁界解析によって導出した．そして，EUT による妨害波磁界の許容値は，EUT から距
離 10 m あるいは 30 m 以遠の受信障害を低減するために設けられているので，EUT から
距離 30 m離れた場所における磁界強度が一定になる条件下で，磁気的EUTのLAS出力，
電気的 EUT の LAS 出力および EUT の寸法や位置が LAS 法に及ぼす影響を評価した．
その結果，LAS 法は，磁気的波源の EUT の妨害波測定には有効であるが，電気的波源
の EUT に対しては過小評価するので適していないことを明らかにした．また，磁気的波
源の EUT を+/-3 dB 以内の差違で再現性のある LAS 測定をするには， EUT の大きさを
1 m 以内にすべきであることを明らかにした．さらに，電気的波源の EUT を LAS 測定
する場合は，EUT の設置位置によって測定値が大きく変化するため，再現性の良い測定
が困難であることを明らかにした．そして，EUT の電源線に流れるコモンモード電流が
LAS 測定に無視できない影響を与えることがあることを明らかにした． 
 
以上のように，30 MHz 以下の妨害波の測定法に関して理論的・実験的研究を行い，
電源線伝導妨害波測定に関しては，S パラメータを用いて AMN の基本特性を推定する
新しい手法を確立した．さらに，AMN 基本特性測定に必須な AC-同軸アダプタの校正
法に新しい S パラメータ校正法を提案すると共に，従来の校正法も含めてアダプタ校正
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における不確かさを明確にした．通信線伝導妨害波測定に関しては，改良シャント型
AAN を提案・開発して，試作器が国際規格の基本特性と従来のシャント型 AAN の欠陥
を克服する特性を実現していることを実証した．放射妨害波測定に関しては，実際の
LAS を正確に模擬したモデルでモーメント法を用いた電磁界解析で LAS 法の特性を解
析し，LAS 法の高精度化を実現した． 
30 MHz 以下の妨害波の測定法に関する本研究によって，現行測定法や測定機器の問
題点と改善すべき点が数多く明らかになった．今後，これらの問題点を改善することが
必要である．なお，これらの研究成果は，既に国際規格（CISPR 規格）に修正を提案し
ている． 
今後の研究課題として以下の項目が挙げられる． 
(1) 現行の電源線伝導妨害波測定では，AMN の線間結合による不確かさ評価が欠如し
ている．また，LAS 測定法では，EUT 電源線の影響に関する不確かさ評価が不十分
であり，再検証する必要がある． 
(2) 近年，30～300 MHz 帯においても，放射妨害波測定の代わりに，結合減結合回路網
（Coupling-decoupling network: CDN）を用いた電源線や通信線伝導妨害波の測定が行
われている．ただし，この回路網の 30 MHz を超える周波数帯における特性の詳細が
不明である．この回路網を精密に解析するモデルを確立する必要がある． 
(3) 30～300 MHz 帯の放射妨害波測定の再現性を向上するために，EUT の電源線に装着
する VHF 帯インピーダンス安定化回路網（VHF-LISN）が提案されている．ただし，
この回路網の 30 MHz を超える周波数帯における特性の詳細が不明である．この回路
網を精密に解析するモデルを確立する必要がある． 
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付録Ａ LLA のモデル化と LLA 出力を表す式の導出  
 
A.1 Gap における外導体表面電流の連続性 
gap が N 個の LLA に関する一般式を導出するために，図 A.1 に示す 2π/N の角度間隔
で等間隔に配置されたN個の gapを有する細い同軸ケーブルからなるN-gap LLAを検討
する． 
 
図 A.1 の gap の位置を下記の角度とする． 
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そして，gapには同軸ケーブル内導体と外導体間が負荷抵抗RT=50 Ωで終端されている． 
LLAがEUTの電磁界に曝されると，同軸ケーブルのm番目セグメントの外導体表面の
点φに電流Im(φ)が誘導される．誘導された電流はgap部で分割され，同軸ケーブル外導
体の内側と 50 Ω抵抗負荷に分岐する．図A.1 のφ=φ1のgapにキルヒホッフの電流則を当
てはめると，以下の式が得られる．  
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( ) ( )
( ) ( )
12
1211
12122
11111
zzz
z
z
z
III
iiI
iII
iII
−=
−=
−=
−=
φφ
φφ
φφ
 (A-2) 
上式から以下の関係が得られる． 
( ) ( ) 11211 JII ≡= φφ  (A-3) 
上式は，同軸ケーブル外導体表面に流れる電流が gap で連続的であることを示している． 
 
A.2 N-gap LLA の同軸ケーブル内電流と電圧の導出 
図 A.1 N-gap LLA の構造 
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φの向きを図A.1 のようにとると，同軸ケーブルのm番目セグメントの内導体に流れ
る電流はim(φ)は，次式のように順方向電流と逆方向電流で表現できる． 
( ) ( ) ),,2,1( NmReBeAi Cbjmbjmm =−= − φβφβφ  (A-4) 
また，上記電流に対応するケーブル内導体電圧は， 
( ) ),,2,1( NmeBeAv bjmbjmm =+= − φβφβφ  (A-5) 
である．ここで，bはLLAの半径，RCは同軸ケーブルの特性インピーダンス，βはケーブ
ル内の波数，Am，Bmは未知数である． 
同軸ケーブル内導体の電流および電圧を表す式の未知数Am，Bmを求めるために，
φ=φmのgapにおける誘導電流と電圧降下の関係を調べる．以後，φ=φmのgapにおける
誘導電流をgap電流Jm，電圧降下をgap電圧Vmと呼ぶ． 
gap が等間隔に配置されると，以下の関係が成り立つ． 
( )
Nbjbj
m
bj
m
m
eQePeP
NmQPP
m pβφβφβ 2
1
1
1
,,
,,2,1
1 ===
== − 
 (A-6) 
gap電圧Vmは，式(A-5)から以下のように表せる． 
( ) ( ) ( ) ( )
( )
( ) ( ) ( ) ( )11111111
1
1
1
1
1
2
1,,2,1
−−−
+
−
+
−
+
+++−=−+−=
−=
+++−=+−=
QPBQPAPBPAvvV
Nm
PBPAPBPAvvV
NNNNNNNN
mmmmmmmmmmmmm
pφφ
φφ
  (A-7) 
負荷インピーダンスRTでの電圧降下は，m番目のケーブルセグメント端のケーブル内導
体電圧vm(φm)に等しいので， 
( )[ ] ( ) ( )
( )[ ] ( ) ( )
( )[ ] ( )
( )[ ] ( )pφpφ
φφ
φφ
φφ
22
1,,2,1
1,,2,1
11T
T
11T
T
−=−−
−=−
−==−
−=−=−
++
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NmviJR
NmviJR


 (A-8) 
となる．式(A-7)と式(A-8)を用いて，ケーブル内導体電圧，内導体電流の未知数Am，Bm
は，以下のようにgap電流Jmで表すことができる． 
( ) ( )[ ]
( ) ( )[ ]
( ) ( )[ ] ( )
( ) ( )[ ] ( )
( ) ( ) QRRQRR
NmPQJRRJRRRRB
NmPJQRRJRRRRA
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−
−
−
−
−
−
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
  (A-9) 
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これらの結果を用いて，式(A-7)の gap 電圧は以下のように書き換えることができる． 
( )
11,,11,
11,,11,
22,111,1,11
ˆˆˆ
1,,3,2ˆˆˆ
ˆˆˆ
JzJzJzV
NmJzJzJzV
JzJzJzV
NNNNNNNN
mmmmmmmmmm
NN
++=
−=++=
++=
−−
++−−   (A-10) 
ここで， jiz ,ˆ はインピーダンスRC とRT で表される係数であり，詳細は式(A-13)，式
(A-14)および式(A-15)で示される． 
以上の結果から，gap 電圧は当該 gap における gap 電流と隣接する gap における gap
電流との線形結合によって表されていることが判る，したがって，gap 電圧と gap 電流
との関係は以下の行列関係式で表せる． 
[ ] [ ][ ]JzV ˆ=  (A-11) 
ただし，[ ]V ， [ ]J は N 行の列ベクトル，[ ]zˆ は，N 行 N 列の正方行列で次のように表せ
る． 
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 (A-12) 
ここで， 
( ) ( )[ ] ( )
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 (A-13) 
である． 
以上の解析結果から，「LLA は外導体に等しい直径を持つ固形導体ループアンテナで，
gap において当該 gap とその両隣の gap 電流で決まる電圧降下を生じる」とモデル化で
きることが判る. 
gap が 2 個の 2-gap LLA の gap 電圧と gap 電流との関係は，以下のように容易に導出
できる． 
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（2-gap LLA の gap 電圧と gap 電流との関係） 
22,211,22
22,111,11
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ˆˆ
JzJzV
JzJzV
+=
+=
 (A-14) 
ここで， 
( ) ( )[ ]
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である．式(A-14)と(A-15)が本論文第 5 章の式(5-1)に相当する． 
 
A.3 N-gap LLA の出力 
LLA出力は，ケーブルセグメントの内導体中点に流れる電流を電流プローブで測定し
たものである．したがって，N-gap LLAおよび 2-gap LLAの出力は， QReR Nbj == 2,pβ
と定義し，式(A-9)のAm，Bmを式(A-4)と式(A-5)に代入して以下のようになる． 
（N-gap LLA の出力） 
( ) ( )( ) ( )
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 (A-16) 
上式から明らかなように，LLA 出力は隣接する gap 電流の平均値に比例することが分か
る． 
 
（2-gap LLA の出力） 
2-gap LLA の場合，LLA 出力 ( )211 pφ −i とケーブルセグメント中点の電圧 ( )211 pφ −v
は次式のようになる．式(A-17)が本論文第 5 章の式(5-2)に対応する． 
( ) ( )( ) ( )
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上式において，ケーブル外導体に流れる誘導電流の分布はEUTの位置や放射パターンに
よって異なるため一様ではないので，gap電流J1とgap電流J2は必ずしも等しくない． 
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